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Résumé
/HVUpVHDX[UpÀHFWHXUVLPSULPpVFRQQDLVVHQWXQIRUWGpYHORSSHPHQW
GHSXLV OD ¿Q GHV DQQpHV  &H W\SH G¶DQWHQQH RIIUH OD SRVVLELOLWp
de former des diagrammes de rayonnement complexes avec une 
relative simplicité, un faible coût de réalisation, de faibles pertes et 
un volume réduit. Cependant, il souffre encore de quelques défauts :
- La non régularité de la géométrie de la cellule sur la surface du réseau, 
dans le cas d’une antenne passive, peut engendrer des dégradations 
sur le diagramme de rayonnement, surtout à la transition entre deux 
géométries extrêmes, lorsqu’un nouveau cycle de phase commence.
- Le nombre relativement élevé de composants utilisés pour 
FRQWU{OHU OD SKDVH GH O¶RQGH UpÀpFKLH GDQV OH FDV G¶XQH DQWHQQH
UHFRQ¿JXUDEOH DXJPHQWH OH FRW GH IDEULFDWLRQ GH O¶DQWHQQH HW
FRPSOH[L¿H OH FLUFXLW GH FRPPDQGH GHV pOpPHQWV UHFRQ¿JXUDEOHV
- La limitation en bande passante, qui a longtemps cantonné ce 
type d’antenne à des applications bande étroite, est principalement 
liée au comportement de la cellule unitaire constitutive du réseau.
Dans cette thèse, nous nous intéressons donc à la conception de 
nouvelles topologies de cellules déphaseuses, passives et surtout 
UHFRQ¿JXUDEOHV TXL SHUPHWWHQW WRXW HQ FRQVHUYDQW XQH UHODWLYH
simplicité de réalisation, d’offrir une large bande passante. De plus, 
OH FRQWU{OH GH OD SKDVH GDQV OH FDV GHV FHOOXOHV UHFRQ¿JXUDEOHV
doit être réalisé avec un nombre réduit de composants 
D¿Q GH UHVSHFWHU OD FRQWUDLQWH GH IDLEOH FRW GH IDEULFDWLRQ
Abstract
0LFURVWULS SULQWHG UHÀHFWDUUD\V H[SHULHQFH VWURQJ GHYHORSPHQW
since the late 80s. This type of antenna has the potential to form 
complex radiation patterns with relative simplicity, low cost, low 
ORVVHV DQG ORZ SUR¿OH +RZHYHU LW VWLOO KDV VRPH VKRUWFRPLQJV
- The non-regularity of the geometry of the cell on the surface of 
the array, in the case of passive antenna, may cause degradation 
on the radiation pattern, especially at the transition between 
two extreme geometries, when a new phase cycle begins.
- The high number of components used to control the phase 
RI WKH UHÀHFWHG ZDYH LQ WKH FDVH RI UHFRQ¿JXUDEOH DQWHQQD
increases the manufacturing cost of the antenna and 
FRPSOLFDWHV WKH FRQWURO FLUFXLW RI WKH UHFRQ¿JXUDEOH HOHPHQWV
 7KH OLPLWHG EDQGZLGWK KDV ORQJ FRQ¿QHG WKLV
type of antenna to narrowband applications and is 
mainly due to the intrinsic bandwidth of the unit cell.
In this thesis, we therefore focus on the design of new, passive 
DQG UHFRQ¿JXUDEOH SKDVHVKLIWLQJ FHOOV WKDW FDQ SURYLGH D
wide bandwidth while maintaining a simple implementation. In 
DGGLWLRQ WKH FRQWURO RI WKH SKDVH LQ WKH FDVH RI UHFRQ¿JXUDEOH
cells, must be made with a reduced number of components 
in order to comply the constraint of low manufacturing cost.
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Contexte et collaboration 
Cette thèse a été effectuée au sein du groupe Systèmes Rayonnants Complexes de l’Institut 
d’Electronique et de Télécommunications de Rennes (IETR), sur le campus de l’Institut National 
des Sciences Appliquées (INSA). Elle a été dirigée par Raphaël Gillard, professeur, et co-
encadrée par Erwan Fourn, maître de conférences, tous les deux à l’INSA de Rennes. 
Elle s’inscrit dans la continuité des travaux de recherche sur les antennes réseaux réflecteurs, 
qui ont été réalisés au sein de l’IETR, en partenariat avec Thales Alenia Space, depuis le début 
des années 2000. Etienne Girard avait soutenu en Novembre 2003 la première thèse qui portait 
sur la conception et la simulation de cellules déphaseuses actives pour les réseaux réflecteurs en 
polarisation circulaire. Ensuite, plusieurs cellules passives, de type patch(s) à fente(s), avaient été 
étudiées par David Cadoret en simple et double polarisation linéaire(s) (thèse soutenue en 
Octobre 2006). De son côté, Marie-Anne Milon avait développé une méthode de simulation des 
réseaux réflecteurs passifs (thèse soutenue en Décembre 2007). D’autres outils, plutôt dédiés à la 
synthèse de réseaux, avaient également été développés par Loïc Marnat pour le passif (thèse 
soutenue en Décembre 2009) et Hassan Salti pour l’actif (thèse soutenue en Novembre 2010). 
Plus récemment, le travail sur les cellules s’est orienté vers des cellules à fentes multiples (thèse 
de Mohamed Kharbech soutenue en Octobre 2011), celles-ci offrant l’intérêt de combiner 
plusieurs résonateurs pour un seul niveau de métallisation. De plus, l’obtention de cellules 
reconfigurables est relativement aisée en chargeant les fentes par des composants de contrôle 
appropriés. 
Cette thèse prolonge ces derniers travaux sur les cellules à fentes. Elle entre dans le cadre des 
projets ANR R3MEMS(1) et surtout ESA MERCURY(2), chacun ayant pour objectif la réalisation 
d’un démonstrateur d’antenne à réseau réflecteur pour des applications spatiales : le premier, 
reconfigurable en simple polarisation linéaire, avec le contrôle de la phase réalisé à l’aide de 
commutateurs MEMS ; le second, reconfigurable en double polarisation linéaire. Pour ce second 
projet, l’IETR était principalement impliqué dans la première phase de l’étude, destinée à valider 
un concept de cellule à états figés avant une véritable transposition en cellule reconfigurable. 
Nos contributions dans ces deux projets se focalisent sur la recherche de nouvelles topologies 
de cellules déphaseuses, qui permettent d’une part de surmonter le problème lié à la limitation de 
la bande passante des antennes à réseau réflecteur, et d’autre part de minimiser le nombre de 
composants de contrôle de la phase des cellules unitaires dans le cas des antennes 
reconfigurables. 
(1) R3MEMS : Réseaux Réflecteurs Reconfigurables à base de MEMS. 




Sujet de l’étude 
Les réseaux réflecteurs sont apparus la première fois en 1963, mais leur véritable intérêt s’est 
révélé à la fin des années 80 grâce à la technologie imprimée. Ces deux dernières décennies, ces 
antennes ont été largement étudiées. Elles offrent la possibilité de former des diagrammes de 
rayonnement complexes avec une relative simplicité, un faible coût de réalisation, de faibles 
pertes et un volume réduit. Cependant, ce type d'antenne souffre encore de quelques défauts : 
- Pour les réseaux réflecteurs passifs : la non régularité de la géométrie de la cellule sur la 
surface du réseau. Ceci peut engendrer des dégradations sur le rayonnement, surtout à la 
transition entre deux géométries extrêmes, lorsqu’un nouveau cycle de phase commence. 
- Pour les réseaux réflecteurs reconfigurables : le nombre relativement élevé de 
composants utilisés pour contrôler la phase de l’onde réfléchie. Ce nombre augmente le 
coût de fabrication de l’antenne et complexifie le circuit de commande des éléments 
reconfigurables. 
- La bande passante limitée, dans les deux cas passif et reconfigurable, qui a longtemps 
cantonné ce type d’antenne à des applications bande étroite. Cette limitation est 
principalement liée au comportement faible bande de la cellule unitaire constitutive du 
réseau. On note que les progrès réalisés actuellement permettent d’atteindre une bande 
passante de l’ordre de 10%, pour les cellules actives, mais au détriment de la complexité 
et du coût de la technologie utilisée pour la fabrication de l'antenne. 
Dans cette thèse, nous nous intéressons donc à la conception de nouvelles topologies de 
cellules déphaseuses, passives et surtout reconfigurables, qui permettent, tout en conservant une 
relative simplicité de réalisation, d’offrir une large bande passante. De plus, le contrôle de la 
phase, dans le cas des cellules reconfigurables, doit être réalisé avec un nombre réduit de 
composants afin de respecter la contrainte de faible coût de fabrication. 
Plan de la thèse 
Cette thèse s’articule autour de cinq chapitres : 
Le premier constitue une présentation générale du principe de fonctionnement des antennes à 
réseau réflecteur et les principales avancées qui ont marqué leur développement. Une 
présentation de l’état de l’art des principales cellules passives et reconfigurables est aussi 
détaillée. 
Dans le second chapitre, une nouvelle cellule passive est proposée. Elle se caractérise par son 
évolution géométrique douce, qui permet de reboucler à l'état initial après un cycle complet de 
360° sans variation brusque du motif élémentaire. Un cycle géométrique utilise deux types 
différents de motifs. Chacun d’entre eux assure une gamme de phase complémentaire à l’autre et 




est utilisé en dehors de sa résonance ; un comportement large bande de la cellule est ainsi 
démontré. 
Dans le troisième chapitre, une cellule reconfigurable à fentes connectées est étudiée afin 
d’explorer ses potentialités à obtenir des performances satisfaisantes avec un nombre réduit de 
composants de contrôle de la phase. Deux modes de fonctionnement différents de la cellule sont 
testés : le premier, lorsque les fentes sont chargées par des commutateurs MEMS qui prennent 
deux valeurs différentes de capacités ; le second, en appliquant une discrétisation plus fine sur les 
valeurs des capacités introduites dans les fentes. 
Le quatrième chapitre propose un nouveau concept de cellules déphaseuses. Il s’agit de 
cellules à fentes rectilignes couplées utilisant un nombre réduit de capacités variables pour 
contrôler la phase de l’onde réfléchie. Ce principe est appliqué en simple et double polarisation 
linéaire(s) et est validé par des mesures sur des maquettes en bande C.  
Ensuite, dans le dernier chapitre, ce concept est transposé en bande Ku sur une cellule à 
double polarisation linéaire avec des performances améliorées, par rapport à la cellule 
développée en bande C, pour le même nombre de composants de contrôle. 
Enfin, nous concluons par une synthèse globale de nos travaux en insistant sur les plus innovants 







Généralités sur les réseaux réflecteurs 
1.1 Introduction 
Les antennes réseaux réflecteurs (désignation anglo-saxonne : reflectarray antennas) ont été 
largement étudiées dans les deux dernières décennies. Elles offrent la possibilité de former des 
diagrammes de rayonnement complexes avec une relative simplicité, un faible coût, de faibles 
pertes et un volume réduit. Ce premier chapitre présente une introduction générale sur ce type 
d’antennes, leur principe de fonctionnement ainsi que les principales avancées qui ont marqué 
leur développement. 
1.2 Présentation d’une antenne réseau réflecteur 
Une antenne réseau réflecteur, comme son nom l’indique, combine le concept de l’antenne 
réseau [1] et de l’antenne à réflecteur [2]. Elle a comme but de reproduire le fonctionnement 
d’une antenne à réflecteur (cf. Fig. 1.1.a) mais en utilisant une surface réfléchissante plane 
d’éléments rayonnants (cf. Fig. 1.1.b). Une source primaire (en général une antenne cornet) 
illumine le réseau, les ondes incidentes arrivent à la surface déphasées les unes par rapport aux 
autres du fait qu’elles ne parcourent pas le même trajet. Le rôle de chaque élément est 
d’introduire une certaine phase dite « phase introduite » afin de compenser ce déphasage et de re-
rayonner l’énergie dans une direction bien déterminée, d’où le nom attribué aux éléments du 
réseau : « cellules déphaseuses ». 
 
Fig. 1.1 : Schémas de principe d’une antenne à réflecteur parabolique (a) et d’une antenne à 
réseau réflecteur (b). 
source primaire source primaire
ondes incidentes
ondes réfléchies
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Le premier réseau réflecteur, proposé en 1963, utilisait une cellule déphaseuse constituée d’un 
guide d’onde de longueur variable terminé par un court-circuit [3]. En revanche, l’intérêt réel de 
ce type d’antenne est apparu dans les années quatre-vingt avec la technologie imprimée [4]. 
Grâce à la source primaire, les éléments du réseau réflecteur sont excités à distance sans avoir 
besoin d’un répartiteur de puissance comme dans le cas des antennes à réseaux phasés, ce qui se 
traduit par une réduction de la complexité de fabrication et des pertes (qui normalement 
deviennent de plus en plus importantes avec l’augmentation de la taille du réseau). D’autre part, 
la surface plane d’éléments rayonnants possède l’avantage de pouvoir être réalisée en 
technologie imprimée ce qui réduit le poids et l’encombrement de l’antenne et offre la possibilité 
d’assurer la reconfigurabilité du diagramme de rayonnement par un simple contrôle de la phase 
introduite par chaque cellule. Ce contrôle est obtenu en utilisant des éléments commandables tels 
que les commutateurs MEMS (micro-electro-mechanical systems), les diodes PIN ou les diodes 
varicap comme cela va être présenté plus tard, ou en utilisant des matériaux agiles. En 
conclusion, l’antenne réseau réflecteur permet de : 
- résoudre les problèmes de complexité et de pertes dans les réseaux phasés.  
- réduire le poids et l’encombrement des antennes à réflecteur. 
- assurer un balayage électronique du diagramme de rayonnement de l’antenne. 
Cependant, les antennes réseaux réflecteurs souffrent d’une limitation en bande passante. 
Cette dernière est liée à la dispersion en fréquences des retards [5] (trajets entre la source 
primaire et les différents éléments du réseau) et à la bande passante des cellules déphaseuses [6]. 
Néanmoins, cette limitation est souvent surmontée en utilisant la technologie multicouche [7] au 
détriment de la simplicité de réalisation. 
1.3 Champ incident provenant de la source primaire 
Comme mentionné plus tôt, les ondes incidentes provenant de la source primaire arrivent à la 
surface du réseau déphasées les unes par rapport aux autres. En effet, le champ incident 
provenant de la source d’excitation « S » et arrivant sur la cellule « n » (cf. Fig. 1.2) est donné 
par l’équation (1.1) : 
             !"!#$$$$$$$$⃗ =  &$$$$⃗ '((!,)!) *
+,-./012
32      (1.1) 
où :  &$$$$⃗  détermine l’amplitude et la polarisation du champ, ((!,)!) représente les angles avec 
lesquels la source d’excitation « S » voit la cellule « n », '((!,)!) représente le gain de 
l’antenne primaire dans la direction ((!,)!), λ0 est la longueur d’onde dans le vide à la 
fréquence f0 et Sn est la distance parcourue par l’onde incidente entre le centre de phase de la 
source « S » et le centre de la cellule « n ».  




Le champ incident arrive donc au centre de la cellule « n » avec une phase )!4!#  donnée par 
l’équation (1.2) ; le retard varie d’une cellule à une autre et dépend du trajet Sn parcouru. 
            )!4!# = − 6780 9!      (1.2) 
En considérant la cellule « 0 » comme cellule de référence (cf. Fig. 1.2), la phase du champ 
incident arrivant au centre de la cellule de référence est donné par : 
           )&4!# = − 6780 9&      (1.3) 
La phase du champ incident au centre de la cellule « n » (n≠0) rend compte du retard de phase 
au centre de la cellule de référence (n=0) augmenté du retard, ΔSn, dû à la différence entre le 
trajet associé à la cellule « n » et le trajet associé à la cellule « 0 », soit : 
                                 )!4!# = − 6780 9! = − 6780 ( 9& + ;9!) = )&4!# − 6780 ;9!   (1.4) 
 
Fig. 1.2 : Différents chemins parcourus par l’onde incidente provenant de la source primaire 
« S » jusqu’aux cellules du réseau. 
En conclusion, le déphasage entre les ondes incidentes illuminant les différentes cellules du 
réseau est dû à la différence ΔSn observé entre le trajet vers la cellule de référence et le trajet vers 
la cellule concernée. 
1.4 Phase introduite et rayonnement 
Une fois l’onde d’excitation arrivée sur la surface réfléchissante, chaque élément « n » du 
réseau doit introduire une certaine phase dite « phase introduite » et notée )!4!<  afin de re-
rayonner l’énergie dans une direction bien déterminée. La phase de l’onde re-rayonnée par 
source « S »
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l’élément « n », )!=>? , correspond à la somme de la phase incidente )!4!#  relative à cet élément et 
de la phase )!4!< introduite par l’élément, soit : 
                                                             )!=>? = )!4!# + )!4!<      (1.5) 
Trois types de rayonnement principaux sont généralement recherchés, le premier est un 
rayonnement dans l’axe du réseau dit rayonnement transversal (cf. Fig. 1.3.a), le second est un 
rayonnement avec dépointage dans une direction bien définie (cf. Fig. 1.3.b), le dernier est un 
rayonnement à lobe formé fortement recommandé dans les applications satellitaires [8] où le 
besoin est de couvrir une zone bien précise de la terre (cf. Fig. 1.4). Le calcul détaillé de la phase 
introduite par chaque cellule en fonction du rayonnement désiré est présenté en Annexe 1. 
Par la suite, on entend par loi de phase la base de données contenant la phase que doit 
introduire chacune des cellules élémentaires du réseau afin d’obtenir le rayonnement désiré. 
 
Fig. 1.3 : Rayonnement dans l’axe du réseau (a) et rayonnement avec dépointage (b) d’une 
antenne à réseau réflecteur. 
 
Fig. 1.4 : Vues satellitaires de deux diagrammes de rayonnement à lobe formé pour assurer une 
couverture donnée. 
1.5 La cellule déphaseuse 
La géométrie d’une antenne réseau réflecteur est définie par le rapport « F/D » (cf. Fig. 1.5) 




source « S » 




source « S » 








« D » correspond à la taille du réseau (il s’agit du diamètre dans le cas d’un réseau circulaire). Ce 
rapport est souvent choisi entre 0,6 et 1 afin de maximiser le rendement de l’antenne [9].  
La cellule déphaseuse est l’élément de base d’une antenne réseau réflecteur. En effet, pour 
une géométrie donnée, les performances globales de l’antenne dépendent principalement des 
performances de l’élément constitutif, d’où l’intérêt de l’optimisation de la cellule afin de réduire 
les pertes, élargir la bande passante et assurer la loi de phase qui permet l’obtention du 
diagramme de rayonnement voulu. Dans un réseau passif, la phase de chaque cellule est 
contrôlée en jouant sur sa géométrie. 
 
Fig. 1.5 : Antenne réseau réflecteur avec les paramètres « F » et « D » définissant sa géométrie. 
1.5.1 Calcul de la phase introduite 
Considérons une cellule déphaseuse illuminée par une onde plane (cf. Fig. 1.6), définie par 
son vecteur d’onde  @"!#$$$$$$$⃗  (qui détermine la direction de propagation de l’onde) et sa polarisation 
(supposée linéaire).  
L’onde arrive à la surface de la cellule sous une incidence ((4!#,)4!#) et sa polarisation est 
définie par le vecteur champ électrique incident "!#$$$$$$$$⃗ . Les composantes suivant AB$$$$⃗  et AC$$$$⃗  (vecteurs 
de base du repère sphérique) du champ électrique sont données respectivement par  4!#B  et 4!#C  
( "!#$$$$$$$⃗ = D 4!#
B
 4!#C E). Une fois l’onde arrivée à la surface de la cellule, elle est re-rayonnée avec un 
déphasage approprié introduit par l’élément rayonnant. Dans le cas où la cellule est positionnée 
au centre d’un réseau infini périodique, et en l’absence de modes supérieurs de Floquet, l’onde 
réfléchie est considérée plane, la direction de la réflexion est déterminée par le vecteur d’onde 
 @=*F$$$$$$$$⃗  suivant la direction G(=*F ,)=*FH, et la polarisation du champ réfléchi est déterminée par le 
vecteur  =*F$$$$$$$$⃗ = D =*F
B
 =*FC E. La réponse d’une cellule est donc représentable par une matrice de 
réflexion donnée dans (1.6) : 
F
D
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                                                              [Γ=] = JΓBB ΓBCΓCB ΓCCK      (1.6) 
avec : 
        D =*FB =*FC E = [Γ=] D
 4!#B 4!#C E     (1.7) 
 
Fig. 1.6 : Cellule déphaseuse avec les ondes incidente et réfléchie. 
Les différents éléments de la matrice de réflexion [Γ=] sont des nombres complexes admettant un 
module et une phase. L’élément Γ4L  correspond au rapport de la composante  =*F4  du champ 
réfléchi à la composante  4!#L  du champ incident lorsque la composante  4!#4  du champ incident 
est nulle. Dans le cas le plus simple où le champ électrique incident est polarisé suivant AB$$$$⃗  ou AC$$$$⃗ , 
la phase introduite par la cellule est égale à la phase de ΓBB ou de ΓCC respectivement. 
1.5.2 Les réponses d’une cellule 
En général, un réseau réflecteur est formé d’un nombre de cellules relativement élevé ce qui 
rend difficile l’étude théorique du réseau complet. Dans une antenne réseau réflecteur, la phase 
« réelle » introduite par une cellule dépend non seulement de la cellule concernée mais aussi de 
son voisinage, à cause du couplage mutuel qui existe entre les cellules adjacentes. En simulation, 
l’optimisation est généralement menée à l’échelle d’une seule cellule avec l’approche de Floquet 
[10]. Cette approche suppose que la cellule est placée au centre d’un réseau infini d’éléments 
identiques, ce qui permet d’approximer l’effet du couplage inter-cellules. Cependant, il a été 
démontré dans [11] qu’une forte variation géométrique entre les cellules voisines d’un réseau 
réflecteur introduit des incertitudes non négligeables sur la phase simulée et dégrade les 
performances du réseau. Il y a donc un intérêt fort à assurer une variation très douce de la 
géométrie des cellules sur la surface du réseau dans le but d’augmenter la précision de 













Une cellule déphaseuse doit pouvoir introduire n’importe quelle phase dans l’intervalle [0 ; 
360°], donc une gamme de phases minimale de 360° doit être assurée par la cellule déphaseuse. 
Cette phase est contrôlée par un ou plusieurs paramètre(s) lié(s) à la cellule dit(s) paramètre(s) de 
contrôle. La courbe qui représente la variation de la phase introduite )!4!< par la cellule « n » en 
fonction du paramètre de contrôle à une fréquence f donnée est appelée « réponse en phase de la 
cellule » (c.f. Fig. 1.7.a). D’autre part, pour un paramètre de contrôle figé, la courbe qui 
représente la variation de la phase introduite )!4!< par la cellule « n » en fonction de la fréquence 
est appelée « réponse fréquentielle de la cellule » (c.f. Fig. 1.7.b). 
 
Fig. 1.7 : Réponse en phase (a) et réponse fréquentielle (b) d’une cellule déphaseuse. 
1.5.3 Dispersion fréquentielle et bande passante d’une 
cellule déphaseuse 
Le paramètre qui permet d’évaluer les performances d’une cellule déphaseuse dans une bande 
de fréquence est « la dispersion fréquentielle ». Elle donne des renseignements sur la variation de 
la phase introduite par la cellule en fonction de la fréquence. En effet, bien qu’elle soit 
généralement caractérisée à la fréquence centrale f0, une cellule élémentaire d’une antenne réseau 
réflecteur doit garder de bonnes performances sur une bande fréquentielle afin d’assurer un 
fonctionnement large bande de l’antenne globale. La dispersion fréquentielle M)N(O), donnée 
dans l’équation (1.8), se calcule à chaque point fréquentiel f. Elle correspond à la dérivée de la 
réponse fréquentielle de la cellule concernée. La réponse étant décroissante, la dispersion 
fréquentielle est toujours négative (cf. Fig. 1.8).  
      M)N(O) = limP→& RC2S2T(N ,FUP)VC2S2T(N ,FVP)6P W     (1.8) 
La bande passante d’une antenne reflectarray dépend principalement de la bande passante de 
la cellule élémentaire et de la géométrie de l’antenne [6, 12]. En effet, l’augmentation de la taille 
« D » du réseau, pour un rapport « F/D » fixe, réduit la bande passante à cause de l’effet des 
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La bande passante [fmin ; fmax] d’une cellule déphaseuse est définie par la bande fréquentielle 
dans laquelle cette cellule admet des réponses à variations linéaires et parallèles lorsque le 
paramètre de contrôle p est modifié (cf. Fig. 1.9). La variation linéaire de la réponse fréquentielle 
(obtenue pour chaque valeur de p) résulte en une dispersion fréquentielle constante dans cette 
bande, et le parallélisme entre les différentes réponses fréquentielles (obtenues en variant p) se 
traduit par des dispersions fréquentielles identiques. On note que, contrairement au cas d’un 
réseau réflecteur de petite taille, pour les réseaux de grande taille, la cellule déphaseuse doit être 
capable d’assurer n’importe quel état de phase dans l’intervalle [0°-360°] avec n’importe quelle 
dispersion fréquentielle (cf. Fig. 1.10). En effet, d’après l’Annexe 1, dans le cas simple d’un 
rayonnement dans l’axe, la phase introduite par la cellule « n » à la fréquence f est donnée par 
l’équation (1.9) : 
                                                                 )!4!< = 67F# 9!     (1.9) 
où : X représente la célérité de la lumière dans le vide et Sn est la distance parcourue par l’onde 
incidente entre le centre de phase de la source « S » et le centre de la cellule « n ». 
La dispersion fréquentielle de la phase introduite par la cellule « n » à la fréquence f (centre de la 
bande [f1 ; f2]) est dans ce cas donnée par : 
                                                    Y)!(O) = C2S2T(F-)VC2S2T(FZ)F-VFZ = 67# 9!    (1.10) 
elle est d’autant plus importante que la distance parcourue par l’onde incidente jusqu’au centre 
de la cellule « n » est grande. 
 

















Fig. 1.9 : Réponses fréquentielles souhaitées pour différentes valeurs du paramètre de contrôle 
p. 
 
Fig. 1.10 : Gamme de phases assurée à la fréquence f0, avec deux dispersions différentes, en 
variant la valeur d’un paramètre de contrôle. 
Par ailleurs, les pertes d’une cellule sont fortement liées à son comportement. Elles sont 
d’autant plus fortes que la cellule est résonante et présente une dispersion fréquentielle élevée (en 
valeur absolue) [13]. La cellule est alors dite dispersive. La cellule doit donc être caractérisée de 
façon à assurer une très douce variation de la phase avec la fréquence et donc de faibles 
dispersions et de faibles pertes. 
La bande passante d’une antenne réseau réflecteur ainsi que les pertes associées dépendent 
donc de la cellule déphaseuse constitutive du réseau et sont liées à la dispersion de ses réponses 
fréquentielles. Une cellule déphaseuse à réponses fréquentielles douces et parallèles (c’est-à-dire 
à dispersions fréquentielles faibles (en valeur absolue) et identiques) assure une large bande 
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1.5.4 Catégories de cellules déphaseuses 
Les cellules déphaseuses se divisent en deux grandes catégories : les cellules passives pour les 
réseaux réflecteurs passifs à diagramme de rayonnement figé, et les cellules actives pour les 
réseaux réflecteurs reconfigurables à rayonnement contrôlable.  
Dans le cas d’une antenne réseau réflecteur passive, chacune des cellules déphaseuses 
constitutives du réseau est caractérisée de façon à introduire une phase bien définie afin d’assurer 
un diagramme de rayonnement respectant un certain gabarit. La loi de phase introduite et la loi 
de phase rayonnée sont donc figées et le diagramme de rayonnement obtenu n’est pas 
modifiable. La phase introduite par la cellule est contrôlée par un paramètre géométrique tel que 
la profondeur du guide [3], les dimensions du patch [14, 15], la longueur de la fente intégrée 
dans le patch [16, 17] ou la longueur d’un stub lié au patch [18]-[20], etc. La cellule déphaseuse 
est alors dite passive. 
Une antenne réseau réflecteur reconfigurable (ou active) offre la possibilité de contrôler la loi 
de phase appliquée sur la surface rayonnante et donc un même réseau est capable de générer 
n’importe quelle forme et direction de rayonnement. Le contrôle de la phase peut être assuré 
d’une façon mécanique [21]-[24], en modifiant la permittivité du diélectrique utilisé [25]-[30], en 
modifiant la forme géométrique de la cellule à l’aide de commutateurs [31]-[37] ou en contrôlant 
la longueur électrique de l’élément rayonnant [38]-[40]. La cellule déphaseuse est alors dite 
active. 
1.6 Historique sur les antennes réseaux réflecteurs 
La première antenne réseau réflecteur était volumineuse [3] (cf. Fig. 1.11), la cellule 
déphaseuse constitutive était un guide d’onde métallique terminé par un plan de court-circuit. La 
variation de la profondeur du guide permettait de contrôler la phase de l’onde réfléchie. Ensuite, 
ces structures ont évolué en intégrant des déphaseurs de type diaphragme (circuits intégrés 
hybrides) permettant un contrôle dynamique de la phase de l’onde réfléchie [22, 41, 42]. 
Cependant, leurs inconvénients majeurs restent le poids et l’encombrement, empêchant leur 
utilisation dans les applications d’antennes satellites. Ce n’est que vers les années quatre-vingt 
que la technologie imprimée [43]-[45] est appliquée aux antennes réseaux réflecteurs [4, 46, 47], 
le poids et l’encombrement se trouvent alors réduits et leur utilisation dans le domaine spatial 
apparaît plus réaliste. Avec cette technologie, l’élément rayonnant de la cellule déphaseuse est 
imprimé sur un substrat au dessus d’un plan de masse, ou face à une surface périodique de type 
FSS qui, malgré sa bande passante réduite, permet la réjection d’une bande de fréquence non 
désirée [48]. Dans les antennes réseaux réflecteurs, la source d'excitation est placée à une 
certaine distance de la surface réfléchissante, supprimant ainsi la caractéristique du volume 
réduit de la surface plane obtenue grâce à la technologie imprimée. Une configuration plus 
compacte appelée « folded reflectarrays » a été donc proposée [49]-[51]. Elle est constituée 




d'une surface réfléchissante plane avec une source d'excitation intégrée à son centre. Une grille 
de polarisation, placée parallèlement à une certaine distance du réseau, est utilisée pour illuminer 
les différentes cellules déphaseuses (cf. Fig. 1.12). Elle se comporte comme un réflecteur pour 
une polarisation du champ électrique tandis qu'elle est transparente pour la polarisation 
orthogonale. Chaque élément de la surface réfléchissante doit donc re-rayonner l'énergie 
réfléchie par la grille suivant la polarisation croisée. Ainsi, le folded reflectarray permet de 
réduire le volume de l'antenne globale, mais ne permet qu’un fonctionnement en simple 
polarisation. Cette limitation en terme de polarisation ne convient pas aux applications de 
télécommunications par satellite souvent exigée pour les réseaux réflecteurs. Récemment, une 
solution a été proposée dans [52] qui consiste à remplacer la grille de polarisation par une surface 
FSS (Frequency Selective Surface) permettant un fonctionnement en double polarisation mais 
dans deux bandes fréquentielles différentes.  
La suite de cette section dresse une liste des principales solutions de cellules déphaseuses en 
technologie imprimée qui ont marqué l’avancement de l’étude des antennes réseaux réflecteurs. 
La première partie est consacrée aux réseaux réflecteurs passifs, la seconde aux réseaux 
réflecteurs reconfigurables. 
 
Fig. 1.11 : Une première antenne réseau réflecteur à base de guides d’onde métalliques. 
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1.6.1 Solutions passives 
1.6.1.a Cellules à base de patch de taille fixe 
L’une des premières solutions proposée en technologie imprimée consistait à utiliser un patch 
carré de taille fixe. Le contrôle de la phase de l’onde réfléchie se fait par l’intermédiaire d’un 
stub (ligne de retard) de longueur variable rattaché au patch [18]-[20]. La direction du stub 
dépend de la polarisation désirée. L’onde reçue par la cellule parcourt la ligne de retard et est 
ensuite re-rayonnée avec un déphasage égal à deux fois la longueur électrique de la ligne. La 
cellule illustrée dans Fig. 1.13.a permet d’agir avec un champ électrique polarisé parallèlement à 
la direction du stub ; la cellule de Fig. 1.13.b permet d’obtenir de la bipolarisation linéaire voire 
de la polarisation circulaire lorsque les longueurs des deux stubs orthogonaux sont ajustées de 
façon à introduire 90° de déphasage entre les deux composantes orthogonales du champ. Une 
autre topologie de cellule à stubs (cf. Fig. 1.14) proposée dans [53, 54] permet de travailler avec 
de la polarisation circulaire. L’angle de rotation de la cellule est le paramètre de contrôle de la 
phase ; une rotation de θ de la cellule introduit un déphasage de 2θ.  
Les cellules patch rattaché à un stub souffrent d’une limitation en bande de fréquence due à la 
faible bande du tronçon de ligne [14]. De plus, elles sont difficiles à mettre en œuvre à cause de 
leur encombrement sur la maille et elles risquent d’engendrer de la polarisation croisée. 
 
Fig. 1.13 : Cellule patch avec stubs de longueurs variables : cas simple polarisation linéaire (a) 
et cas double polarisation linéaire / polarisation circulaire (b). 
 



















1.6.1.b Cellules à base de patch de taille variable 
Afin de surmonter les problèmes de transfert d’énergie liés aux stubs et la limitation en bande 
de fréquence des structures précédentes, D. M. Pozar proposa dans [55] une cellule à base de 
patch de taille variable. La modification de la taille du patch permet de modifier sa fréquence de 
résonance et donc la phase de l’onde réfléchie. Malgré la simplicité du processus de fabrication 
d’une telle structure, le patch présente une sensibilité élevée aux erreurs de fabrication et la 
gamme de phases assurée par cette solution est dans la plupart des cas inférieure à 360° du fait 
que les dimensions du patch sont limitées par la taille de la cellule unitaire (appelée encore la 
taille de la maille ou le pas du réseau). Ces cellules sont compatibles avec un fonctionnement en 
simple polarisation linéaire dans le cas où la variation de la taille se fait dans la direction de la 
polarisation du champ électrique (cf. Fig. 1.15.a), et en double polarisation linéaire pour une 
variation de la taille du patch dans les deux directions (cf. Fig. 1.15.b). 
 
Fig. 1.15 : Cellules patchs à dimensions variables : cas simple polarisation linéaire (a) et cas 
double polarisation linéaire (b). 
1.6.1.c Cellules à base de patch chargé par une fente 
Une cellule de type patch chargé par une fente horizontale (cf. Fig. 1.16.a) a été proposée 
dans [16, 17] afin de surmonter le problème de l’encombrement du patch dans la maille. En effet, 
faire augmenter au centre du patch une fente perpendiculairement à la polarisation du champ 
électrique résulte en une augmentation de la longueur du trajet parcouru par le courant et permet 
de contrôler la phase de l’onde réfléchie. Une autre solution est proposée dans [56, 57], où la fente 
est repliée sous forme d'une croix de Jérusalem (cf. Fig. 1.16.b) dans le but de permettre une double 
polarisation et d'augmenter la gamme de phases offerte par la cellule. En effet, replier la fente offre 
des degrés de liberté supplémentaires pour le contrôle de la longueur de la fente. De plus, cela permet 
de placer dans une même maille des fentes de longueurs supérieures (par rapport à celles obtenues en 
plaçant une simple fente horizontale). Le gros intérêt de cette solution tient en sa simplicité 
technologique en mono et double polarisation et en sa gamme de phases supérieure à 360°. 
(a) (b)




Fig. 1.16 : Cellules patchs chargés par : une fente horizontale pour la simple polarisation 
linéaire (a) et une fente croix de Jérusalem pour la double polarisation linéaire (b). 
1.6.1.d Cellules en technologie multicouche 
Dans le but d’améliorer la gamme de phases assurée par la cellule déphaseuse et la bande 
passante, des solutions à base de résonateurs multiples en technologie multicouche ont été 
proposées par J. A. Encinar. Il s’agit d’une superposition de patchs de dimensions différentes, 
imprimés au dessus d’un plan de masse, et séparés par une couche de diélectrique (cf. Fig. 1.17). 
Ces patchs résonnent les uns après les autres assurant, pour la cellule double couche [58, 59], une 
gamme de phases de 500° et une bande passante améliorée par rapport aux réseaux réflecteurs 
conventionnels en monocouche. Une gamme de phases de 800° et une bande passante de 10% 
sont assurées avec la cellule triple couche [7]. L’inconvénient majeur de ces solutions réside 
dans la complexité de réalisation et le coût de fabrication relativement élevé. D’autre part, 
l'épaisseur du substrat entre le patch et le plan de masse influe aussi sur le déphasage de la 
cellule. Une solution basée sur des substrats multicouches et des patchs positionnés à une 
distance variable du plan de masse a été proposée dans [60] menant à un réseau similaire à celui 
de Fig. 1.18. L'utilisation de cette méthode permet au patch de re-rayonner une onde dont la 
phase dépend de la profondeur à laquelle il est imprimé. Cette méthode permet d'obtenir des 
gammes de phases très importantes et très linaires au détriment de la simplicité de réalisation et 
nécessite des épaisseurs de substrat conséquentes. 
 




















Fig. 1.18 : Réseau de patchs identiques imprimés à des distances différentes du plan de masse. 
Une approche combinant la solution à base de stub et la technologie multicouche est proposée 
dans [61]. Le patch est couplé via une fente (située dans le plan de masse) à un stub implanté en 
face arrière du circuit (cf. Fig. 1.19). L’emplacement du stub en dehors de la surface rayonnante 
permet de résoudre le problème de son encombrement dans la maille. Deux manières différentes 
ont été utilisées afin d’améliorer la gamme de phases assurée par la cellule : la première est 
l’augmentation de la longueur du stub en utilisant un stub en forme de « U », la seconde est 
l’augmentation de la permittivité du substrat. De plus, cette solution a montré de très bonnes 
performances en bande avec une réponse fréquentielle assez linéaire. Pourtant cette solution fait 
appel à la technologie multicouche qui possède l’inconvénient de la complexité et du coût de 
réalisation relativement élevé. 
 
Fig. 1.19 : Cellule à stub en technologie multicouche. 
1.6.1.e Cellules simple couche à résonateurs multiples 
M. R. Chaharmir proposa une nouvelle technique d’amélioration de la gamme de phases 
assurée et de la bande passante tout en conservant une relative simplicité de réalisation. Il s’agit 
d’utiliser de multiples résonateurs concentriques imprimés sur un substrat (monocouche) au 
dessus d’un plan de masse [62, 63] (cf. Fig. 1.20). La gamme de phases assurée atteint 
facilement des valeurs supérieures à 360° en variant la taille du résonateur avec une bande 
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antenne réseau réflecteur double bande fonctionnant en réception et en transmission [66]. Elle 
utilise pour la réception, dans la bande 11,4-12,8GHz, une cellule déphaseuse à base de deux 
croix concentriques discontinues, et pour la transmission, dans la bande 13,7-14,5GHz, une autre 
cellule à base de deux boucles carrées discontinues. 
 
Fig. 1.20 : Cellule à base de croix concentriques. 
Récemment, une cellule inspirée des travaux de M. R. Chaharmir a été proposée dans [67]. 
Elle montre d’excellentes performances en termes de linéarité des réponses en phase, de gamme 
de phases et de bande passante. Cette cellule (cf. Fig. 1.21) utilise deux anneaux circulaires 
concentriques ouverts et un dipôle de forme en « I ». Elle est imprimée sur un substrat « mince » 
d’épaisseur h=0,065λ0. La gamme de phases assurée et la linéarité des réponses en phase (cf. 
Fig. 1.22) nécessitent deux cycles géométriques différents : le premier consiste à augmenter W 
pour une faible valeur de M, le second consiste à augmenter M pour une grande valeur de W. 
 
Fig. 1.21 : Cellule à base d’anneaux concentriques et d’un dipôle en forme de « I ». 
 









Une cellule déphaseuse, appelée cellule « Phoenix », utilisant deux fentes concentriques 
gravées dans un plan de masse a été présentée dans [68]. L'intérêt principal de cette cellule est la 
douce variation de sa géométrie (cf. Fig. 1.23), ce qui offre la possibilité de reboucler à l'état 
initial après un cycle de phase complet de 360°, sans grande modification sur le layout de 
l’ouverture rayonnante de l’antenne. En conséquence, elle apparaît comme un bon candidat pour 
la résolution du problème de dégradation du rayonnement lié à la forte différence géométrique 
entre les cellules voisines [11], à la transition entre deux cycles de phases. Le contrôle de la 
phase de l’onde réfléchie se fait en variant la taille « Lr » de l’anneau métallique entre les fentes. 
Les courbes des réponses fréquentielles sont linéaires et parallèles sur une bande passante de 
18% (cf. Fig. 1.24). Cela est dû au principe très spécifique du cycle « Phoenix » qui utilise deux 
résonances complémentaires de type fente, l'une avec une faible dispersion et l'autre avec une 
dispersion élevée. 
 
Fig. 1.23 : Cycle complet de la cellule Phoenix. 
 
Fig. 1.24 : Réponses fréquentielles de la cellule Phoenix. 
1.6.1.f Cellules à taille réduite 
Pour clore cette section concernant les solutions passives, il faut noter qu’on s’oriente 
dorénavant de plus en plus vers des cellules déphaseuses de taille réduite fonctionnant loin de 
toute résonance, dans le but d’améliorer la bande passante. En effet, plusieurs études se sont 
succédées ces dernières années [69]-[71] sur l’utilisation de cellules de taille inférieure à λ0/2 et 
l’amélioration apportée sur la bande passante. Ces cellules proposées souffrent souvent d’une 
gamme de phases réduite ne dépassant pas 300°. Néanmoins, l’utilisation de telles tailles permet 
d’assurer une variation plus douce de la phase d’un élément à un autre le long du réseau. 
état 1 état 2 état n état N
Lr
Chapitre 1 – Généralités sur les réseaux réflecteurs 
30 
 
1.6.2 Solutions reconfigurables 
Comme mentionné antérieurement, une antenne réseau réflecteur est reconfigurable si elle est 
capable de modifier ses caractéristiques de rayonnement de façon dynamique. Dans ce chapitre, 
seul le contrôle par des composants est présenté du fait qu’il est généralement le plus simple et le 
plus mature technologiquement. Ce contrôle est assuré par des composants « actifs » (au sens 
reconfigurables), introduits dans l’élément rayonnant, d’où le nom attribué à la cellule 
déphaseuse : « cellule déphaseuse active ».  
Parmi les composants actifs utilisés on peut citer :  
- les commutateurs à diodes PIN et les commutateurs à MEMS qui assurent une variation 
discrète de la phase ; un nombre de bits équivalent est alors associé à la cellule. 
- les capacités variables dites varactor pour lesquelles la variation de la phase est continue. 
L’un des avantages présentés par les cellules à phase discrète par rapport aux cellules à phase 
continue est la commande électrique simplifiée qui se résume à une commande binaire ; par 
contre, à cause de la variation discrète de la phase, la cellule déphaseuse n’est pas capable de 
générer n’importe quelle phase dans l’intervalle [0°-360°] : la loi de phase est quantifiée. Une 
erreur de quantification est donc engendrée sur la surface du réseau ce qui se traduit par une 
chute du gain et une remontée des lobes secondaires. Le choix du nombre de bits résulte donc 
d’un inévitable compromis entre performance et complexité [72]. De plus, de nombreuses études 
ont été menées afin de limiter les problèmes de l’erreur de quantification de la loi de phase 
comme dans [73] et [74]. 
1.6.2.a Cellules à phase discrète 
Les deux composants les plus utilisés pour obtenir une cellule déphaseuse reconfigurable à 
phase discrète sont les diodes PIN et les commutateurs MEMS RF.  
Les diodes PIN se caractérisent par leur maturité technologique du fait qu’elles sont issues de 
la technologie des semi-conducteurs. Néanmoins, les commutateurs MEMS RF présentent 
plusieurs avantages tels que les faibles pertes d’insertion, une consommation quasi-nulle en 
puissance et une fréquence de coupure élevée (supérieure à celle des diodes PIN). En 
contrepartie, le commutateur MEMS RF nécessite une tension d’activation élevée, sa vitesse de 
commutation est moins bonne que celle des diodes PIN et sa technologie présente encore des 
problèmes de fiabilité. 
Dans ce qui suit, quelques exemples de cellules déphaseuses à variation de phase discrète 
pour les réseaux réflecteurs reconfigurables sont donnés. 
Une version active de la cellule patch rattaché à un stub, présenté au paragraphe 1.6.1.a, est 
proposée dans [31]. Le contrôle de la longueur du stub et ainsi de la longueur du trajet parcouru 




par le courant induit dans le patch se fait par l’intermédiaire d’une diode PIN introduite dans le 
stub (cf. Fig. 1.25). La phase de l’onde réfléchie est modifiée de 180° conformément à l’état de 
la diode (On/Off) ; un déphaseur 1-bit est donc obtenu. 
 
Fig. 1.25 : Cellule active patch rattaché à un stub chargé par une diode PIN. 
D’autres cellules déphaseuses 1-bit, réalisées en technologie multicouche, ont été proposées 
par Montori [75, 76]. Elles sont basées sur un changement de polarisation entre champ incident 
et champ réfléchi. Ces cellules utilisent un patch couplé à trois lignes coplanaires comme le 
montre la Fig. 1.26. La première cellule fonctionnant en bande Ku, utilise deux diodes PIN pour 
assurer la reconfigurabilité ; la seconde adaptée à un fonctionnement autour de 77GHz, utilise 
deux commutateurs MEMS. Malgré la faisabilité de ce type de cellule, un seul bit reste 
insuffisant pour éviter les effets préjudiciables de l’erreur de quantification sur le rayonnement et 
pour assurer une reconfigurabilité importante du diagramme [72]. 
 
Fig. 1.26 : Cellules déphaseuses 1-bit chargées : par des commutateurs diode PIN (a) et par des 
commutateurs MEMS (b). 
Une solution reconfigurable, inspirée de la solution passive de [61], a été proposée par 
Bayraktar dans [77]. Les simulations ont montré la possibilité d’utiliser un patch couplé par une 
fente à une ligne chargée par des MEMS (cf. Fig. 1.27) pour contrôler la phase de l’onde 
réfléchie. Ensuite, un dépointage de 40° a été démontré expérimentalement sur un prototype de 
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base de MEMS est le premier prototype opérationnel qui emploie un grand nombre de 
commutateurs MEMS répartis sur un grand panneau, ce qui démontre le potentiel de la 
technologie des MEMS RF pour les antennes de grande taille. 
 
Fig. 1.27 : Cellule patch couplé via une fente à une ligne chargée par des commutateurs MEMS. 
Une cellule 2,5-bit a été proposée dans [35]. Elle est constituée d’un ensemble de 6 dipôles 
réunis autour d’une pastille centrale et chargée par 12 commutateurs MEMS (cf. Fig. 1.28). Un 
seul dipôle est actif par état, c'est-à-dire que les deux MEMS reliant les deux brins du dipôle 
concerné à la pastille centrale sont à l’état passant. D’autre part, la cellule duale dite spiraphase a 
montré sa faisabilité pour la réalisation des antennes réseau réflecteur reconfigurables à base de 
diodes PIN [79, 80]. Huit stubs inductifs sont uniformément rattachés, via des commutateurs, à la 
circonférence d’une fente circulaire (cf. Fig. 1.29). À chaque instant, un stub n’est pas court-
circuité, un déphaseur 3-bit est ainsi garanti. Lorsque deux stubs diamétralement opposés ne sont 
pas court-circuités, quatre états de phase sont assurés au lieu de huit et le nombre de bits 
équivalent est réduit à 2. Ces deux cellules sont adaptées pour le fonctionnement en polarisation 
circulaire. Le jeu de contrôle de l’état des MEMS et des diodes de ces deux cellules assure une 
rotation du motif, la phase réfléchie est proportionnelle à deux fois l’angle de rotation. 
 











Fig. 1.29 : Cellule spiraphase chargée par des commutateurs à diode PIN. 
Une cellule qui dérive de la cellule passive patch à fente est proposée dans [81]. Elle est 
constituée d’un patch chargé par deux fentes à longueurs contrôlées par un nombre 
surdimensionné de commutateurs MEMS (cf. Fig. 1.30), afin d’offrir la possibilité 
d’autocorrection de la phase réfléchie lorsqu’un MEMS tombe en panne. Cette cellule permet la 
réalisation d’un réseau réflecteur reconfigurable à base de MEMS malgré le problème de fiabilité 
de ces derniers. 
 
Fig. 1.30 : Cellule patch à fentes chargée par des commutateurs MEMS. 
Une cellule prometteuse à base de MEMS est proposée par Julien Perruisseau-Carrier dans 
[40]. Cette cellule, illustrée dans Fig. 1.31, utilise des pseudo-anneaux chargés par des MEMS. 
Elle fonctionne en simple polarisation linéaire et assure un nombre de bits équivalent égal à 5. Le 
nombre de MEMS nécessaire pour garantir les 32 états de phase est doublé afin de maintenir un 
plan de symétrie vertical dans la cellule et afin de réduire la polarisation croisée. De plus les 
pertes sont inférieures à 0,3dB pour quasiment tous les états et leur répartition est satisfaisante 
même pour un angle d’incidence allant jusqu’à 60°. 
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Une dernière cellule déphaseuse à base de diodes PIN est la cellule proposée par R. Pereira 
dans [82]. Elle est formée de deux dipôles orthogonaux chargés chacun par quatre diodes PIN 
activés deux à deux pour conserver la symétrie (cf. Fig. 1.32). Cette cellule est adaptée pour le 
fonctionnement en double polarisation linéaire et a été optimisée pour assurer un contrôle 
indépendant de la phase dans les deux polarisations. Un nombre de bits équivalent de 1,7 et des 
pertes inférieures à 1,3dB sont obtenus sur 2,5% de bande passante. 
 
Fig. 1.32 : Cellule 2-bit à dipôles orthogonaux chargés par des diodes PIN. 
Il est intéressant de noter que, dans le cas des cellules à variation discrète de la phase, le 
nombre de bits équivalent est directement lié, sans forcément être égal, au nombre d’éléments 
actifs utilisés. Considérons la cellule de Fig. 1.31 chargée par 10 commutateurs MEMS, deux 
MEMS situés de part et d’autre du plan de symétrie vertical de la cellule sont activés 
simultanément ; cinq commandes différentes sont donc nécessaires pour le contrôle de la cellule, 
d’où le déphaseur 5-bit obtenu. Le nombre de bits est par conséquent égal au nombre de 
commandes différentes qui permettent de contrôler les composants actifs de la cellule. Un 
nombre de bits équivalent égal au nombre des MEMS est obtenu lorsque les MEMS sont 
contrôlés indépendamment. L’un des principaux défis lors de la conception d’une antenne réseau 
réflecteur est donc de concevoir une cellule déphaseuse assurant un nombre de bits équivalent 
maximal avec le minimum de composants actifs et le minimum de pertes. 
1.6.2.b Cellules à phase continue 
En général, le composant utilisé pour obtenir une cellule déphaseuse à variation continue de la 
phase est la diode varicap ou capacité variable. Ce type de cellule se caractérise par la possibilité 
de fournir n’importe quelle phase dans l’intervalle [0°-360°] en agissant sur la tension de 
polarisation de la diode. Outre les pertes élevées, l’inconvénient majeur réside dans la difficulté 
d’assurer un contrôle précis de la valeur de la capacité des diodes, ce qui engendre une incertitude 
non négligeable sur la valeur du déphasage apporté par la cellule. Dans ce qui suit, quelques 
exemples de cellules déphaseuses à variation continue de la phase pour les antennes réseau 
réflecteur reconfigurables sont présentés. 
Dans [38], L. Boccia propose une cellule patch de taille contrôlable par l’intermédiaire d’une 
diode varicap insérée dans son plan de circuit ouvert (cf. Fig. 1.33). La ligne de polarisation de 
diode PIN




la diode est placée sur un côté non rayonnant du patch pour la rendre transparente. Changer la 
capacité de la diode permet de modifier la fréquence de résonance du patch et la phase de l’onde 
réfléchie. La gamme de phases assurée est limitée à 180°. Des études ont été menées sur la taille 
du patch et la position de la diode dans le but de surmonter le problème de la gamme de phases 
insuffisante et assurer une variation continue sur une plage de 360° [39, 83].  
 
Fig. 1.33 : Cellule patch chargé par une diode varicap. 
Dans [40], une fente insérée au centre d’un patch est chargée par deux diodes varicap à ses 
deux extrémités (cf. Fig. 1.34). Cette cellule proposée par S. V. Hum montre un comportement 
satisfaisant en termes de gamme de phases réalisée (330°). Des mesures sur un réseau réflecteur 
à base d’une telle cellule ont montré d'excellentes caractéristiques de rayonnement [84]. De plus, 
une investigation sur les pertes à la surface du réseau révèle qu'une source importante de ses 
pertes est liée à la puissance absorbée par les diodes. Ces pertes peuvent être réduites par 
l'utilisation de composants avec un plus grand facteur de qualité. 
 
Fig. 1.34 : Cellule patch à fente chargé par deux diodes varicap. 
J. Perruisseau-Carrier propose dans [85] une combinaison de diodes varicap et de diodes PIN  
pour contrôler la longueur des brins d’une boucle micro-ruban en forme de croix (cf. Fig. 1.35). 
Le couple d’éléments placé dans le plan de symétrie vertical sert à contrôler la phase dans la 
polarisation horizontale et vice-versa. Une variation continue de la phase sur une gamme de 360° 
avec des pertes moyennes de 2dB est assurée pour les deux polarisations. Des performances 
similaires sont maintenues avec une bande passante de 5% jusqu’à une incidence de 45°. 
patch
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Fig. 1.35 : Cellule combinant des diodes varicap et des diodes PIN. 
Une cellule optimisée pour fonctionner en mono-polarisation linéaire est proposée dans [86]. 
Elle utilise deux anneaux métalliques concentriques chargés par quatre diodes varicap (dans le 
plan de symétrie horizontal) pour contrôler la longueur des anneaux. Deux diodes varicap 
supplémentaires sont placées entre les anneaux (dans le plan de symétrie vertical) pour améliorer 
le couplage entre ces derniers (cf. Fig. 1.36). Les différentes diodes sont contrôlées 
simultanément avec la même ligne de polarisation. Cette cellule permet une variation continue de 
la phase sur une gamme supérieure à 360° avec des pertes maximales de 3,5dB. La bande 
passante assurée est de 2,4% (deux fois la bande des cellules utilisant un seul résonateur). 
 
Fig. 1.36 : Cellule à deux anneaux concentriques chargés par des diodes varicap. 
Une autre solution reconfigurable, inspirée de la solution passive de [61], a été proposée par 
Venneri [87, 88]. Elle consiste à utiliser une seule diode varicap pour contrôler la longueur d’une 
ligne à laquelle est couplé un patch à travers une fente (cf. Fig. 1.37). La longueur de la ligne a 
été optimisée dans le but d’éviter l’utilisation de diodes supplémentaires pour compléter la 
gamme de phases. Un prototype de 3x15 éléments a été fabriqué et mesuré. Un diagramme de 
rayonnement à balayage du faisceau ainsi qu’un rayonnement à faisceaux multiples et un 
rayonnement à lobe formé ont été obtenus suivant la loi de polarisation appliquée aux diodes, ce 











Fig. 1.37 : Cellule patch couplé via une fente à une ligne chargée par une diode varicap. 
1.7 Conclusion 
Ce premier chapitre a permis d’effectuer une présentation générale des antennes réseau 
réflecteur, de leur principe de fonctionnement et des principales solutions proposées qui ont 
marqué leur avancement. Lors de la conception d’une telle antenne, le défi majeur est de 
concevoir une cellule déphaseuse qui peut fournir une gamme de phases minimale de 360° avec 
une douce variation en fonction de la fréquence, ce qui se traduit par des pertes réduites et une 
large bande passante. En technologie imprimée, la solution principale qui permet de satisfaire ces 
demandes est l’utilisation de multi-résonateurs en mono et multi couche. Les solutions 
multicouches possèdent des inconvénients importants tels que la complexité de mise en œuvre et 
le coût de fabrication relativement élevé. La reconfigurabilité de ces antennes est assurée en 
utilisant des composants actifs introduits au sein des cellules constitutives tels que les 
commutateurs diode PIN ou MEMS et les diodes varicap. Les commutateurs assurent une 
variation discrète de la phase, un nombre équivalent de bits est donc associé à la cellule et une 
erreur de quantification est engendrée à la surface réflectrice de l’antenne. Les cellules à diodes 
varicap assurent une variation continue de la phase ce qui permet d’éviter l’erreur de phase sur la 
surface du réseau. Par contre elles souffrent de pertes relativement élevées et d’une difficulté de 
contrôle précis de la capacité de la diode. 
Dans la suite, on se focalisera sur des cellules déphaseuses monocouche et, pour la 












Nouveau concept de cellule passive pour les 
réseaux réflecteurs à large bande passante 
2.1 Introduction 
Comme il a été mentionné dans le chapitre précédent, la bande passante d’une antenne réseau 
réflecteur dépend principalement de la bande passante de la cellule unitaire [6]. Cette dernière 
utilise généralement des éléments résonants planaires tels qu’un patch et/ou une fente pour le 
contrôle de la phase de l’onde réfléchie. Lorsque la structure fonctionne proche de sa résonance, 
elle est dispersive et dissipative, ce qui réduit sa bande passante. Ce problème de limitation de 
bande peut être surmonté avec les cellules monocouche à résonateurs multiples [65]. D’autre 
part, afin d’éviter les dégradations sur le diagramme de rayonnement, une évolution géométrique 
douce, en particulier lors de la transition de phase après un cycle complet de 360°, est à assurer 
[11]. La cellule Phoenix proposée dans [68] semble être un bon candidat pour satisfaire à ces 
deux contraintes grâce à sa bande passante, sa douce évolution géométrique et sa capacité de 
reboucler, toujours en douceur, vers son état initial après un cycle complet de phase.  
Dans ce chapitre, une nouvelle approche Phoenix est présentée pour la caractérisation d’une 
cellule déphaseuse passive large bande et à douce évolution géométrique. La cellule déphaseuse 
proposée, conçue de façon à permettre un comportement en bipolarisation linéaire, est optimisée 
pour fonctionner autour de 12,5GHz. Sa géométrie permet de reboucler à l'état initial après un 
cycle complet de 360°, ce qui permet une variation continue sur la surface du réseau quelle que 
soit la loi de phase désirée. De plus, une large bande de fréquences et une variation linéaire et 
parallèle des réponses en phase sont mises en évidence. 
2.2 La problématique 
Lors de la conception d’une antenne reflectarray, un défi important est de concevoir une 
cellule déphaseuse à variation géométrique douce sur la surface du réseau avec la possibilité de 
reboucler à l’état initial après un cycle complet de 360°. Les topologies qui existent dans la 
littérature ne permettent pas en général de répondre à ces deux exigences. En effet, considérons 
le cas de la cellule simple patch de taille variable. Comme indiqué dans le chapitre précédent, le 
patch tout seul ne permet pas de couvrir intégralement la plage de phases désirée. De plus, à la 
fin d’un cycle géométrique, quand le patch atteint sa taille maximale, il repasse à sa taille 
minimale (pour la cellule adjacente) dans le but de commencer un nouveau cycle (cf. Fig. 2.1). 
Ceci engendre une forte transition géométrique à la surface du réseau et conduit à une 
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dégradation dans le rayonnement de l’antenne. La recherche d’une nouvelle cellule, qui permette 
de reboucler à son état initial après un cycle complet de phase tout en gardant une douce 
évolution géométrique, est alors indispensable. Ce type de cellules est appelé Phoenix grâce à sa 
capacité de « renaissance », c’est-à-dire sa capacité à retourner à l’état initial après un cycle 
géométrique complet. 
 
Fig. 2.1 : Evolution du cycle géométrique d’une cellule simple patch et transition à la surface 
d’un réseau. 
Une cellule Phoenix a été proposée dans [68]. Elle permet de couvrir une gamme de phases de 
360° avec de faibles dispersions fréquentielles. Le cycle commence par une fente annulaire et se 
poursuit par l’introduction d’un anneau métallique divisant cette dernière en deux fentes de 
largeurs complémentaires. Ensuite, la taille de l’anneau est augmentée progressivement jusqu’à 
ce qu’il atteigne sa taille maximale avant qu’il ne disparaisse pour retourner à l’état initial de la 
fente annulaire seule (cf. Fig. 2.2). Cette variation douce de la géométrie permet d’éviter les 
problèmes de dégradation sur le rayonnement, souvent rencontrés à cause de la mauvaise prise 
en compte en simulation des transitions entre deux cycles géométriques à la surface du réseau. 
 
Fig. 2.2 : Première cellule Phoenix à fentes de largeurs complémentaires. 
Par ailleurs, l’approche Phoenix peut aussi être obtenue à partir de la cellule simple patch 
grâce à un cycle en deux phases. Dans une première phase (1ère ligne de la Fig. 2.3), le cycle 
consiste à faire croître la taille d’un patch carré jusqu’à ce qu’il occupe toute la surface de la 
cellule. Dans une seconde phase, une ouverture carrée est introduite au centre du plan de masse 
obtenu (patch de plus grande taille), et sa taille est augmentée jusqu’à la disparition de la 
cycle géométrique
complet
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métallisation (2ème ligne de la Fig. 2.3). Ce cycle géométrique souffre de sa gamme de phases 
limitée. 
 
Fig. 2.3 : Deuxième cycle Phoenix à base de patch et fente. 
2.3 Présentation du cycle proposé 
Une variante est étudiée dans ce chapitre (cf. Fig. 2.4). Elle implique à nouveau deux phases 
successives. La première consiste à faire croître, au centre de la cellule, deux dipôles métalliques 
croisés imprimés au dessus d’un plan de masse. Le dipôle admet une taille L en longueur et w en 
largeur (cf. Fig. 2.5.a). L'augmentation progressive de la taille de la croix résulte en un décalage 
de la réponse en phase vers les fréquences les plus basses, une première gamme de phases est 
donc assurée. Cette première partie du cycle se termine lorsque les brins de la croix atteignent les 
extrémités de la cellule. En associant la cellule concernée à des cellules identiques qui 
l’entourent (comme dans le cas d’un réseau périodique), une grille métallique de largeur w 
entourant une ouverture carrée est donc obtenue (cf. Fig. 2.5.b). Dans la deuxième partie du 
cycle, la largeur w de la grille métallique est rétrécie assurant ainsi une augmentation de la taille 
de l’ouverture carrée, le décalage vers les basses fréquences des réponses en phase continue et la 
gamme de phases complémentaire est assurée. Le cycle se termine théoriquement par la 
disparition complète de la métallisation et par conséquent par un retour à l'état initial caractérisé 
par l’absence de métallisation. Cette structure possède potentiellement plus de degrés de liberté 
que celle de la Fig. 2.3, surtout dans la première phase du cycle, où le rapport 
[
\ est à optimiser. 
 
Fig. 2.4 : Evolution de la géométrie sur un cycle complet. 




Fig. 2.5 : Cellule unitaire à base de croix de longueur L et de largeur w (a) puis d’une grille 
métallique de largeur w (b). 
 
Fig. 2.6 : Réponse fréquentielle et perte : du résonateur LC série (a) et du résonateur LC // (b). 
Dans ce chapitre, nous allons montrer que ce cycle, comme celui de la Fig. 2.3 d’ailleurs, 
présente l’avantage de combiner deux types de résonance, chacun des types correspondant à 
l’une des phases du cycle. La croix métallique est ainsi assimilable à un résonateur LC série [69] 
avec une phase de 180° à la résonance. À l’inverse, l'ouverture carrée entourée par la grille 
métallique se comporte comme un résonateur LC parallèle [69] avec une phase de 0° à la 
résonance (cf. Fig. 2.6). Dans la plupart des réseaux réflecteurs, un seul type d'élément est utilisé 
et la variation de la réponse en phase en fonction de la fréquence est dominée par le 
comportement très résonant de cet élément. Par conséquent, la cellule est dispersive et 
dissipative, ce qui se traduit par une bande passante limitée et par des pertes élevées. L'approche 
proposée dans ce chapitre consiste donc à combiner les deux éléments dans le même cycle, 
chacun étant utilisé en dehors de sa résonance. Par conséquent, nous bénéficions naturellement 
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deux modes complémentaires de résonance (croix et ouverture) permet de compléter la gamme 
de phases globale souhaitée, chacune offrant une gamme de phases différente. 
2.4 Exploration des capacités de la cellule 
Les indicateurs généraux qui seront utilisés le long de ce chapitre pour évaluer les 
performances de la cellule sont définis comme suit : 
- la gamme de phases réalisée à la fréquence centrale f0=12,5GHz. 
- la dispersion fréquentielle maximale à la fréquence centrale f0=12,5GHz. 
- la bande fréquentielle pour laquelle la dispersion est inférieure à 45°/GHz. 
Dans le but d’explorer les potentialités de la cellule, des premières modélisations 
électromagnétiques ont été menées avec le simulateur commercial HFSS®. Dans la première 
phase du cycle, le rapport 
[
\ entre la longueur et la largeur de la croix est choisi égal à deux ; ceci 
permet a priori de garantir une faible dispersion fréquentielle de la phase, puisque la largeur des 
éléments augmente fortement lorsqu’ils s’allongent (et donc se rapprochent de leur résonance). 
La cellule considérée est de taille Lc=12mm (λ0/2 à f0=12,5GHz) imprimée sur du Duroïd de 
permittivité relative εr=2,17 et d’épaisseur h=4mm au dessus d’un plan de masse. Cette épaisseur 
du substrat est approximativement égale à λ/4 (quart de longueur d’onde dans le substrat avec 
λ=λ0/√^=). La cellule est supposée placée dans un réseau infini périodique, illuminée par une 
onde plane sous incidence normale comme le montre la Fig. 2.7. Cette condition est réalisée en 
simulant la cellule dans un guide « TEM » à l’aide de parois CEP (conducteur électrique parfait) 
et CMP (conducteur magnétique parfait). La Fig. 2.8 montre l’évolution de la phase de l’onde 
réfléchie en fonction de la fréquence pour différentes valeurs de w au cours du cycle. La gamme 
de phases assurée à 12,5GHz est de 300°, la dispersion fréquentielle est inférieure à 45°/GHz 
dans la bande 7,5-14,5GHz et la dispersion maximale à la fréquence centrale est de 26°/GHz. 
Le cycle commence par w=0 (absence de la métallisation). La phase assurée à la fréquence 
centrale f0=12,5GHz est de 0° comme l'onde incidente est simplement réfléchie sur le plan de 
masse distant de λ/4 du plan de référence (face supérieure du substrat). Lorsqu'une croix est 
introduite, au fur et à mesure de l'augmentation de la taille de la croix, la réponse fréquentielle en 
phase est décalée vers les basses fréquences offrant une première gamme de phases de 180°. En 
dessous de la résonance de la croix, un comportement capacitif est obtenu puisque la croix 
correspond à un résonateur LC série. Pour la plus grande croix (de taille 2w=11,8mm), la phase 
réfléchie atteint presque -180°. La plage de phases complémentaire, de -180° à -300°, est assurée 
avec l'augmentation de la taille de l'ouverture carrée en rétrécissant la largeur w de la grille 
métallique. La phase proche de -180° correspond à la plus petite ouverture (w=6mm), tandis que 
la phase de -300° correspond à la plus grande (w=0,15mm). La valeur de 0,15mm pour la largeur 
de la grille métallique est imposée par les contraintes technologiques. Les largeurs plus fines ne 
permettent pas de compléter la gamme de phases. Pour la deuxième partie du cycle, en dessous 
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de la résonance de l’ouverture, un comportement inductif est obtenu puisque l'ouverture 
correspond à un résonateur LC parallèle. La plus grande inductance est fournie par la grille la 
plus étroite (w=0,15mm).  
Ce cycle initial ne permet pas de couvrir complètement les 360° requis. Cette limitation en 
gamme de phases est due à l’insuffisance de l’effet inductif de la grille métallique pour assurer la 
gamme complémentaire de 180° comme cela va être démontré ultérieurement. Dans le 
paragraphe suivant, un circuit électrique équivalent est proposé. Ce schéma électrique équivalent 
est ensuite utilisé pour essayer d’optimiser le cycle. 
 
Fig. 2.7 : Cellule unitaire au sein d’un réseau périodique sous incidence normale. 
 
Fig. 2.8 : Réponses fréquentielles en fonction de w pour Lc=12mm, εr=2,17 et h=4mm. 
2.5 Schéma électrique équivalent et optimisation 
Dans [89], il a été démontré l'intérêt de l’approche du circuit électrique équivalent pour 
surmonter les problèmes de temps de calcul et de mémoire de stockage dans les simulations 
électromagnétiques de ce type de structures. Ici, un schéma électrique équivalent de la cellule est 





CMPCEP: conducteur électrique parfait
CMP: conducteur magnétique parfait
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série dont l’effet en dessous de sa fréquence de résonance est de type capacitif. Dans la deuxième 
partie du cycle, l’ouverture carrée est représentée par un circuit LC parallèle avec un effet 
inductif en dessous de sa fréquence de résonance. D’une manière générale, la cellule peut donc 
être modélisée par une admittance Y, représentant la croix ou l'ouverture carrée, chargée par une 
ligne de transmission court-circuitée qui représente le substrat avec le plan de masse (cf. Fig. 
2.9). La ligne court-circuitée peut être modélisée par l'admittance YIN donnée par (2.1) : 
                      _` a = bLc# def(gh)      (2.1) 
où Zc et β représentent respectivement l'impédance d'onde et le nombre d’onde dans le 
substrat en incidence normale : 
      iX = jkP       (2.2) 
      l = 67√Pm8       (2.3) 
 
Fig. 2.9 : Schéma électrique équivalent de la cellule proposée. 
Les valeurs de l’inductance L et de la capacité C des circuits LC (série et parallèle) des Fig. 
2.9 dépendent non seulement de la valeur de w mais aussi de la taille Lc de la cellule. Les valeurs 
de ces éléments L et C sont calculées pour différentes combinaisons des paramètres 
géométriques (w, Lc). Pour ce faire, la matrice admittance de la croix ou de l'ouverture carrée est 
calculée en simulant sous HFSS® la cellule en transmission avec deux ports : le premier port 
pour l'excitation, le second remplace le plan de masse. Cette matrice est ensuite exportée dans 
ADS® où le circuit équivalent LC (série ou parallèle) est synthétisé (cf. Fig. 2.10). Cette 
approche est répétée pour quatre valeurs différentes de Lc (12mm, 10mm, 8mm et 6mm) et 
différentes valeurs de w. Les valeurs correspondantes de L et de C sont alors déterminées. Elles 
sont représentées sous forme d’abaques sur la Fig. 2.11. Pour la croix (cf. Fig. 2.11.a), on 
observe logiquement que la capacité augmente avec la longueur 2w du brin. Simultanément, 
l’inductance série diminue puisque le brin s’élargit en s’allongeant. Pour l’ouverture (cf. Fig. 




















Fig. 2.10 : Procédure de calcul des valeurs de L et de C du schéma électrique équivalent. 
 
 
Fig. 2.11 : Valeurs de la capacité C et de l’inductance L pour la croix (a) et pour l’ouverture 
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D’après le paragraphe précédent, cette nouvelle cellule présente beaucoup de potentialités 
pour offrir un comportement large bande. Sans aucune optimisation, pour une cellule de taille 
Lc=12mm imprimée sur un substrat d’épaisseur h=4mm et de permittivité relative εr=2,17, la 
gamme de phases assurée est de 300°. Un processus d'optimisation, en utilisant le circuit 
équivalent, est effectué afin de trouver le meilleur compromis entre la taille Lc de la cellule et 
l'épaisseur h du substrat qui permet de satisfaire aux indicateurs proposés dans le paragraphe 2.4. 
Ces indicateurs sont évalués pour chaque taille Lc de la cellule, pour l'ensemble des couples (L, 
C) correspondants et pour différentes épaisseurs h du substrat. Cette optimisation montre qu'un 
fonctionnement satisfaisant pourrait être obtenu pour une épaisseur de substrat de λ/6 (h = 
2,71mm) et une taille de cellule Lc=10mm. Le résultat, validé par des simulations 
électromagnétiques sous HFSS® en plaçant la cellule au sein d’un réseau infini d’éléments 
identiques sous incidence normale, est illustré sur la Fig. 2.12. La gamme de phases assurée à 
12,5GHz est de 330° avec une dispersion maximale de 36°/GHz. En outre, la dispersion 
fréquentielle est maintenue inférieure à 45°/GHz entre 10GHz et 18GHz fournissant 57% de 
bande passante au regard des critères choisis. Une gamme de phases plus large pourrait être 
assurée avec un substrat plus mince, mais cela serait préjudiciable à la dispersion fréquentielle et 
à la bande passante. 
Il faut noter que la plus grande partie de la plage de phases est fournie par l'effet capacitif de 
la croix, du fait que l'épaisseur h de substrat est inférieure à λ/4, ce qui pousse les réponses 
fréquentielles vers les fréquences les plus élevées. Une gamme de presque 250° est ainsi 
couverte avec l'augmentation de la taille 2w de la croix, et la gamme complémentaire de 80° est 
couverte avec l'augmentation de la taille Lc-w de l'ouverture carrée (diminution de la largeur w 
de la grille métallique). 
Les valeurs de L et de C étant déterminées, les fréquences de résonance de la croix et de la 
fente peuvent être calculées. Dans le Tableau 2.1, seules la croix et la fente de plus grandes 
tailles sont considérées, et ceci pour différentes valeurs de Lc. On remarque bien que l’on 
travaille systématiquement en dehors de la fréquence de résonance des motifs (autour de 
12,5GHz), ce qui explique que la dispersion puisse être limitée. La marge vis-à-vis de cette 
résonance est évidemment d’autant plus grande que la taille de la cellule est faible. Cette marge 
est plus réduite pour le motif capacitif, ce qui se traduit par des pentes plus fortes. Toutefois, 
comme on l’a déjà vu, le fait d’élargir la croix en l’allongeant permet d’adoucir la résonance au 
fur et à mesure que l’on s’en rapproche. 
Tableau 2.1 : Fréquence de résonance du plus grand motif (croix ou fente) en fonction de Lc. 
Lc 
(mm) 
fréquence de résonance (en GHz) 
de la croix la plus grande 
fréquence de résonance (en GHz) 
de la fente la plus large 
6 35 62,5 
8 26 54,5 
10 19,6 44,7 
12 15,2 30 




Fig. 2.12 : Réponses fréquentielles de la cellule en fonction de w, après optimisation, pour 
Lc=10mm, εr=2,17 et h=2,71mm. 
2.6 Effet de la taille de la cellule sur la gamme de 
phases et la dispersion fréquentielle 
Dans ce paragraphe, l’effet de la taille de la cellule élémentaire sur la gamme de phases 
offerte et sur la dispersion fréquentielle est étudié. Pour ce faire, quatre valeurs différentes de Lc 
sont considérées (12mm, 10mm, 8mm et 6mm). Le substrat utilisé est le Duroïd de permittivité 
εr=2,17 et d’épaisseur h=λ/4≈4mm à 12,5GHz. La Fig. 2.13 présente la variation de la dispersion 
fréquentielle en fonction des valeurs de Lc et de w à la fréquence centrale f0=12,5GHz. D’autre 
part, la Fig. 2.14 illustre la variation de la dispersion fréquentielle en fonction de la phase 
introduite par la cellule, pour différentes valeurs de Lc à la fréquence centrale f0=12,5GHz. Au 
fur et à mesure de la diminution de la taille Lc de la cellule, la dispersion fréquentielle se trouve 
améliorée au détriment de la gamme de phases couverte. En effet, l’effet capacitif d’une croix de 
taille donnée 2w est d’autant plus important si la taille Lc de la cellule est plus faible. La gamme 
de phases assurée par la première partie du cycle (qui correspond à l’accroissement d’une croix 
au centre de la cellule) reste quasiment inchangée, une plage de quasiment 180° est donc offerte 
(entre 0° et -180°) indépendamment de la taille de la cellule. D’un autre côté, l’effet inductif de 
la grille métallique de largeur w donnée est plus faible pour une cellule de taille Lc plus petite. 
Ceci limite la gamme de phases complémentaire assurée par la deuxième partie du cycle et par 
conséquent, la gamme de phases globale se trouve réduite (cf. Fig. 2.15). 






























Fig. 2.13 : Dispersion fréquentielle des réponses en phase en fonction de w : pour la croix (a) et 
pour l’ouverture carrée (b), pour différentes valeurs de Lc. 
 
Fig. 2.14 : Dispersion fréquentielle des réponses en phase en fonction de la phase assurée par la 
cellule pour différentes valeurs de Lc. 
 
Fig. 2.15 : Gamme de phases assurée par le cycle proposé à la fréquence centrale f0=12,5GHz 
pour différentes valeurs de la taille Lc de la cellule. 
(a) (b)
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2.7 Cycle géométrique évolué pour un cycle de phase 
complet 
Plusieurs études se sont succédées ces dernières années [69]-[71] sur l’utilisation d’une 
cellule déphaseuse de taille inférieure à λ0/2 et l’amélioration apportée sur la bande passante. Ces 
cellules souffrent souvent d’une gamme de phases limitée. Néanmoins, l’utilisation d’une taille 
réduite assure une variation douce de la phase d’un élément à un autre sur la surface du réseau. 
Dans ce paragraphe, une cellule de taille Lc=λ0/3=8mm est considérée. Elle est imprimée sur un 
substrat Duroïd (εr=2,17) d’épaisseur h=3,175mm au dessus d’un plan de masse. D’après le 
paragraphe 2.5, cette taille de cellule garantit un fonctionnement suffisamment en dessous de la 
résonance quels que soit le type et la taille du motif considéré. L’épaisseur du substrat 
correspond à une valeur directement disponible commercialement (Nelco NY 9217). Les 
performances du cycle pour ces dimensions sont tout d’abord évaluées en se basant sur les 
indicateurs généraux du paragraphe 2.4. Ensuite, une évolution du cycle est proposée afin 
d’améliorer ses performances. Enfin, la tenue sous incidence de la cellule évaluée est 
investiguée. Une bande passante, qui prend en compte les performances en incidence, est ainsi 
définie. 
2.7.1 Performances initiales 
Le cycle proposé au paragraphe 2.3 est repris avec la nouvelle taille de cellule (Lc=8mm) et 
de substrat (h=3,175mm). Le résultat des simulations illustré dans Fig. 2.16 montre que la 
gamme de phases assurée à la fréquence centrale f0=12,5GHz est de 307°. En l’absence de toute 
métallisation, la phase introduite vaut 55° (différente de 0° du fait que l’épaisseur du substrat est 
inférieure à λ/4). En fin de cycle, pour la grille de largeur w=0,15mm, la phase réfléchie vaut -
252°. La dispersion maximale à la fréquence centrale est de 27°/GHz, elle est maintenue 
inférieure à 45°/GHz sur 57% de bande de fréquences, de 10GHz à 18GHz. 
Comme on l’a déjà évoqué, la gamme de phases couverte est insuffisante car l’effet inductif 
maximum en fin de cycle reste trop faible. Afin de montrer ce vers quoi l’on doit tendre, une 
simulation circuit avec des éléments réactifs idéaux est présentée en Fig. 2.17. Dans cette 
simulation, la croix est remplacée par une capacité pure et l’ouverture par une inductance pure. 
On constate que l’on reproduit globalement le cycle réel observé sur la Fig. 2.16. Toutefois, on 
réussit à élargir la gamme de phases couverte en augmentant artificiellement la valeur maximale 
de l’inductance (au-delà de ce que permet d’atteindre notre ouverture). L’inductance maximale 
nécessaire pour compléter le cycle de phase est de l’ordre de 80nH. Or pour cette taille de 
cellule, la valeur de l’inductance L de la grille métallique la plus étroite imposée par les 
contraintes technologiques (w=0,15mm) est égale à 5,34nH (<<80nH), on comprend donc que le 
cycle, tel qu’il est, est incapable d’assurer un cycle de phase complet. 




Fig. 2.16 : Réponses fréquentielles de la cellule en fonction de w, pour Lc=8mm, εr=2,17 et 
h=3,175mm. 
 
Fig. 2.17 : Réponses fréquentielles obtenues par l’augmentation de la valeur d’une capacité 
idéale puis d’une inductance idéale. 
2.7.2 Cycle évolué 
Dans cette partie, une évolution du cycle est proposée afin d’augmenter l’effet inductif 
apporté par la grille métallique la plus fine (w=0,15mm) et pour compléter ainsi la gamme de 
phases requise de 360° avec des dispersions fréquentielles faibles sur une large bande passante. 
2.7.2.a Grille à méandres 
L’évolution consiste à introduire une troisième partie au cycle géométrique avant de reboucler 
à l’état initial (absence de toute métallisation). À la fin de la deuxième partie du cycle, pour la 
grille métallique la plus étroite de largeur w=0,15mm, un méandre est introduit (cf. Fig. 2.18). La 
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forme du méandre choisie permet de maintenir la symétrie de la cellule ce qui est important du 
point de vue des performances en rayonnement. Le trajet parcouru par le courant électrique est 
rallongé en augmentant la taille l du méandre. La variation de l entre 3mm et 5,5mm est 
suffisante pour compléter le cycle de phase. La Fig. 2.19 montre que la gamme de phases assurée 
à la fréquence centrale f0=12,5GHz est dorénavant de 360° avec une dispersion maximale de 
32°/GHz. De plus, la dispersion fréquentielle est maintenue inférieure à 45°/GHz sur 40% de 
bande passante, de 10GHz à 15GHz. La réduction de la bande passante est due au fait que la 
dispersion fréquentielle de la phase, dans le cas « grille à méandres », augmente au fur et à 
mesure de l’augmentation de la valeur de l. Cet effet néfaste du méandre sur la dispersion 
fréquentielle sera expliqué par la suite en se basant sur le schéma électrique équivalent. 
 
Fig. 2.18 : Grille métallique et cellule unitaire avec méandres de longueur l. 
 
Fig. 2.19 : Réponses fréquentielles du cycle évolué en fonction de w et/ou de l, pour Lc=8mm, 
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2.7.2.b Interprétation du comportement obtenu 
Afin de comprendre la contribution de chacun des méandres horizontaux et verticaux sur le 
comportement obtenu, des simulations supplémentaires ont été menées sous HFSS®, avec le 
champ électrique polarisé verticalement et la grille métallique fine (w=0,15mm) chargée 
uniquement par des méandres horizontaux dans un premier temps (cf. Fig. 2.20), puis par des 
méandres verticaux dans un second temps (cf. Fig. 2.21). La cellule est supposée placée dans un 
réseau infini périodique et illuminée par une onde plane sous incidence normale. Les courbes 
superposées de la Fig. 2.22 montrent que les méandres horizontaux ne permettent pas 
d’augmenter l’effet inductif de la grille métallique et ne contribuent pas au contrôle de la phase 
réfléchie. Ils sont transparents pour le champ électrique polarisé verticalement. À l’inverse, les 
méandres verticaux sont indispensables pour compléter la gamme de phases (cf. Fig. 2.23).  
 
Fig. 2.20 : Grille métallique à méandres horizontaux de longueur l variable. 
 
















Fig. 2.22 : Réponses fréquentielles de la grille métallique sans méandres et avec méandres 
horizontaux de longueur l variable, pour un champ électrique polarisé verticalement. 
 
Fig. 2.23 : Réponses fréquentielles de la grille métallique sans méandres et avec méandres 
verticaux de longueur l variable, pour un champ électrique polarisé verticalement. 
Un schéma électrique équivalent simplifié de la grille métallique à méandres est présenté sur 
la Fig. 2.24. Les brins métalliques verticaux sont globalement représentés par une self alors que 
les méandres verticaux sont assimilés à une capacité parallèle. On obtient donc 
approximativement un comportement de type résonance parallèle. Suite à une simulation 
électromagnétique associée à une simulation circuit, les valeurs de l’inductance L et de la 
capacité C de ce résonateur LC parallèle sont calculées. Le Tableau 2.2 montre qu’au fur et à 
mesure de l’augmentation de la longueur l des méandres, la valeur de l’inductance L reste 
quasiment constante, les méandres horizontaux étant transparents au champ électrique polarisé 
verticalement comme on l’a démontré antérieurement. Par contre, l’effet capacitif entre les 
méandres verticaux augmente avec le rapprochement de ces derniers. Tout se passe donc comme 
si le contrôle de la phase s’effectue par l’intermédiaire d’une capacité variable dans une fente de 
taille fixe [90]. Ceci explique la perte du parallélisme entre les courbes et l’augmentation rapide 
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de la dispersion fréquentielle des réponses en phase du cas « grille à méandres » par rapport aux 
réponses du cas « grille seule ». En dessous de la résonance, ce chargement capacitif artificiel 
augmente l’effet inductif global du résonateur LC parallèle, vu que la fréquence de résonance 
associée reste supérieure à la fréquence de fonctionnement. On note que le calcul des valeurs de 
L et de C est limité par une valeur l=4,5mm du fait que pour des longueurs supérieures, des 
phénomènes de couplage commencent à apparaître entre les méandres orthogonaux ce qui rend 
la synthèse du circuit et la recherche des valeurs des composants constitutifs de plus en plus 
complexe. 
 
Fig. 2.24 : Schéma électrique équivalent de la cellule grille à méandres. 
Tableau 2.2 : Valeurs de l’inductance L et de la capacité C et fréquence de résonance du 
résonateur LC parallèle qui correspond à la grille à méandres de longueur l variable. 
l (mm) L (nH) C (fF) fréquence de résonance (GHz) 
0 5,34 1,6 54,4 
2 5,18 2,5 44,2 
2,5 5,2 3,6 36,7 
3 5,25 4,9 31,3 
3,5 5,31 6,5 27,1 
4 5,35 8,5 23,5 
4,5 5,39 11 20,6 
2.7.3 Comportement de la cellule sous incidence oblique 
Dans le cas réel, une cellule déphaseuse doit fonctionner sur une plage d’angle d’incidence 
représentative des conditions réelles d’illumination du réseau. Il est donc nécessaire d’étudier le 
comportement de la cellule sous incidence oblique. Le cycle proposé est maintenant étudié en 
plaçant la cellule au sein d’un réseau infini périodique illuminé par une onde plane sous 
incidence oblique (cf. Fig. 2.25).  
L C
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Fig. 2.25 : Cellule unitaire sous incidence oblique en considérant la polarisation suivant x : (a) 
polarisation TE, (b) polarisation TM. 
Pour la polarisation TE et pour un angle d’incidence θ=30°, les réponses en phase du cycle 
complet (y compris avec les méandres) suivent la même évolution que dans le cas de l’incidence 
normale (cf. Fig. 2.26). Une gamme de phases de 360° est assurée à f0=12,5GHz avec une 
dispersion maximale de 32°/GHz. La Fig. 2.27 montre que les réponses fréquentielles sont 
légèrement décalées en fonction de l’angle d’incidence.  
Pour la polarisation TM et pour le même angle d’incidence θ=30°, la première partie du cycle 
(croix avec w allant de 0mm à 4mm) assure des réponses similaires au cas de l’incidence 
normale (cf. Fig. 2.28.a). Pour la deuxième partie du cycle (grille métallique avec w allant de 
4mm à 0,15mm), des résonances abruptes commencent à apparaitre sur les réponses 
fréquentielles à la fin de la bande de fréquences (cf. Fig. 2.28.b). Ces résonances réapparaissent 
pour des fréquences inférieures à 12GHz dans la dernière partie du cycle (grille à méandres avec 
l allant de 3mm à 5,5mm et w=0,15mm) (cf. Fig. 2.28.c). La bande fréquentielle pour laquelle les 
réponses en phase gardent des dispersions inférieures à 45°/GHz sous incidence oblique se 
trouve réduite à 22%, de 12GHz à 15GHz. 
 


































Fig. 2.27 : Effet de l’incidence, en polarisation TE, sur les réponses fréquentielles : (a) croix 
2w=4mm, (b) grille w=0,8mm, (c) grille w=0,15mm à méandres de longueur l=4mm. 
 
Fig. 2.28 : Réponses fréquentielles en polarisation TM (suivant x) pour θ=30° : (a) 
augmentation de la taille d’une croix, (b) rétrécissement de la largeur de la grille, (c) 
augmentation de la longueur du méandre. 
Un cas plus général est maintenant considéré, l’incidence est donnée par θ=30°, φ=60° (cf. 
Fig. 2.29). Le champ électrique admet deux composantes, une suivant AB$$$$⃗  et l’autre suivant AC$$$$⃗ , 
les vecteurs unitaires du repère sphérique au point M. Les réponses fréquentielles du cycle 
complet, suivant x et suivant y, sont illustrées dans Fig. 2.30. La gamme de phases assurée à 
13,5GHz (centre de la bande réduite) est de 360°. La dispersion fréquentielle est maintenue 
inférieure à 45°/GHz le long de la bande 12GHz-15GHz (22%), sa valeur maximale à la 
fréquence centrale f0=12,5GHz est de 34°/GHz pour la polarisation suivant x et de 30°/GHz pour 
la polarisation suivant y. 
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Fig. 2.29 : Cellule unitaire sous incidence oblique (θ=30°, φ=60°). 
 
Fig. 2.30 : Réponses fréquentielles : (a) suivant x, (b) suivant y, du cycle complet pour une 
incidence (θ=30°, φ=60°). 
2.8 Interprétation des résonances parasites 
Comme démontré dans l’étude du comportement de la cellule sous incidence oblique, les 
réseaux réflecteurs sont susceptibles de présenter des résonances parasites, responsables de 
pertes significatives de l’énergie et préjudiciables pour le rayonnement de l’antenne. Ces 
résonances, connues sous le nom d’« anomalies de Wood » [91], sont dues à l’excitation d’ondes 
de surface dans l’empilement de l’antenne. Les modes de Floquet excités dans la structure 
périodique du réseau se couplent avec les modes de surface de l’empilement diélectrique, 
donnant ainsi naissance à ces anomalies. 
Dans le cas des réseaux phasés, il a été démontré dans [92] que, pour un empilement de 
substrat donné, la réduction de la taille de la maille (ou du pas du réseau) permet de retarder 
l’apparition des modes de Floquet supérieurs, limitant ainsi leurs possibilités de couplage avec 
les modes de surface et donc l’apparition des résonances parasites. Dans ce paragraphe, quelques 
résultats de simulations sont présentés afin de démontrer la faisabilité de cette solution dans le 
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ne concerne pas une géométrie de motif figée (c'est-à-dire une phase fixe), mais une gamme de 
phases théorique égale à 360°. Autrement dit, il ne s’agit pas de déterminer si tel ou tel état de 
phase présentera une résonance, mais si l’on peut couvrir un cycle complet de 360° sans 
rencontrer un tel problème dans la bande considérée. 
Considérons le cas d’une grille métallique de largeur w= {1,2mm, 0,6mm et 0,25mm}. 
Chacune de ces valeurs de w est considérée pour une maille de taille différente, soit Lc=λ0/n avec 
n= {2, 2,4 et 3} respectivement. Les tailles sont choisies de façon à ce que, sous incidence 
normale, ces trois cellules possèdent, à quelques degrés près, la même réponse fréquentielle le 
long de la bande considérée (cf. Fig. 2.31). On peut noter sur cette figure qu’aucune résonance 
inattendue n’est présente. Par contre, la Fig. 2.32 montre que, pour un angle d’incidence θ=20°, 
deux résonances inattendues apparaissent sur la réponse fréquentielle de la cellule de plus grande 
taille (n=2), la première autour de 11,6GHz et la seconde autour de 16,1GHz. En réduisant la 
taille de la maille, pour n=2,4, la résonance la plus haute en fréquence se trouve décalée vers 
l’extérieur de la bande considérée, et la résonance la plus basse, initialement rencontrée autour de 
11,6GHz, se trouve poussée vers 13,6GHz. Enfin, pour n=3, la résonance la plus basse se trouve 
davantage décalée vers le haut, elle apparait dans ce cas là autour de 16,6GHz. 
 
Fig. 2.31 : Réponses fréquentielles quasiment identiques pour trois cellules de tailles différentes. 
 
Fig. 2.32 : Comparaison entre les réponses fréquentielles obtenues sous incidence normale et 
sous incidence oblique pour les trois cellules de tailles différentes. 
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L’analyse théorique et les simulations électromagnétiques montrent ainsi un intérêt 
supplémentaire à travailler avec des cellules de taille réduite. En plus de la variation douce de la 
phase à la surface du réseau, les résonances inattendues des anomalies de Wood, rencontrées 
souvent sous incidence oblique, se trouvent retardées et décalées en dehors de la bande de 
fréquences utile assurant ainsi un comportement large bande de l’antenne. Malheureusement, la 
réduction de la taille de la maille n’est pas forcément compatible avec des cellules 
reconfigurables, surtout celles qui nécessitent l’introduction de plusieurs composants pour le 
contrôle de la phase de l’onde réfléchie, à cause de la surface occupée par ces composants à 
l’intérieur de la cellule. 
2.9 Conclusion 
Dans ce chapitre, une nouvelle approche pour la conception d’une cellule déphaseuse passive 
à large bande passante est présentée. Elle consiste à combiner, dans un même cycle géométrique, 
une croix et une ouverture carrée, utilisées en dessous de leur résonance, pour assurer une 
gamme de phases de 360° avec de très faibles dispersions. Un schéma électrique équivalent est 
proposé pour ce cycle afin de mener une optimisation et de trouver le bon compromis entre la 
taille Lc de la cellule et l’épaisseur h du substrat qui permettent de satisfaire aux besoins exigés. 
Ensuite, pour une taille Lc (inférieure à λ0/2) et une épaisseur h figées, la longueur de la fente est 
augmentée par un chargement capacitif artificiel à l’aide des méandres afin de compléter le cycle 
de phase. Le cycle évolué assure sous incidence normale une plage de phases de 360° avec une 
dispersion fréquentielle inférieure à 45°/GHz sur 40% de bande passante (10GHz-15GHz). 
Enfin, le comportement sous incidence est investigué. Des résonances parasites, dues aux 
anomalies de Wood, apparaissent en polarisation TM réduisant la bande fréquentielle à 22%, de 
12GHz à 15GHz. Finalement, il est vérifié que la réduction de la taille de la maille permet de 




Cellule déphaseuse reconfigurable à simple 
polarisation linéaire 
3.1 Introduction 
L’objectif de ce chapitre est d’étudier une topologie de cellule déphaseuse reconfigurable 
pour les réseaux réflecteurs à simple polarisation linéaire. Le problème des pertes est plus 
critique dans une cellule reconfigurable que dans une cellule passive à cause des pertes 
additionnelles apportées par l’élément de contrôle. Par ailleurs, il est dorénavant bien connu 
qu’une cellule dispersive est une cellule dissipative [93]. Par conséquent, dans l’objectif de 
limiter les pertes, on recherchera ici des cellules à faible dispersion. En général, les cellules 
déphaseuses utilisent des éléments résonants planaires tels qu'un patch ou une fente pour 
contrôler la phase de l'onde réfléchie. Modifier l'état du ou des composant(s) utilisé(s) permet de 
modifier la taille ou la forme de l'élément ainsi que sa fréquence de résonance et la phase 
réfléchie. Comme la plupart des cellules fonctionnent proche de leurs résonances, elles sont 
dispersives et donc les pertes sont relativement élevées. L’utilisation de plusieurs résonateurs 
constitue une façon de limiter la dispersion [68]. Lorsque ces résonateurs sont localisés sur un 
même substrat, la fabrication est plus simple. Dans cette perspective, une topologie à deux fentes 
concentriques, développée dans le cadre de la thèse de Mohamed Kharbech [94], constituera le 
point de départ de cette étude. Elle utilise quatre capacités variables afin de moduler la longueur 
des fentes et de contrôler la phase de l’onde réfléchie. On note que le travail présenté dans ce 
chapitre a été réalisé dans le cadre du projet ANR R3MEMS. 
3.2 Topologie de la cellule et technologie utilisée 
La cellule conçue par Mohamed Kharbech est illustrée sur la Fig. 3.1. Elle est constituée d’un 
patch circulaire entouré par deux fentes concentriques. Les deux fentes, séparées par un anneau 
métallique, sont chargées par des capacités variables dans le plan de circuit-ouvert. Faire varier 
simultanément les capacités entre 10fF et 80fF permet de couvrir une gamme de phases de 360°, 
à la fréquence centrale f0=12,5GHz, avec une dispersion fréquentielle qui atteint 100°/GHz (en 
valeur absolue) pour certaines valeurs des capacités, comme pour le cas 40fF (cf. Fig. 3.2). 
Dans ce chapitre, une variante de cette cellule est proposée afin d’obtenir de meilleures 
performances, c’est-à-dire des dispersions fréquentielles inférieures à 100°/GHz, et des pertes 
inférieures à 1dB (voire 0,5dB si possible) dans le but d’en faire un bon candidat pour les 
réseaux réflecteurs reconfigurables. La topologie de la cellule proposée est donnée à la Fig. 3.3. 
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Elle est constituée d’un patch carré, entouré par deux fentes concentriques interconnectées et 
chargées par des éléments localisés (en rouge) représentant les éléments actifs de contrôle de la 
phase. Ces éléments devraient être remplacés par des commutateurs MEMS dans une mise en 
œuvre réelle de la cellule. Les interconnexions dans l’anneau métallique présentent un degré de 
liberté supplémentaire par rapport à la cellule double fentes concentriques traditionnelle. En 
effet, faire varier la valeur de la capacité dans les interconnexions permet de varier la longueur 
électrique de l’anneau métallique. De plus, ces interconnexions offrent théoriquement un moyen 
supplémentaire pour reconfigurer les chemins résonnants dans les fentes (par exemple en les 
repliant d’une fente dans l’autre) ce qui pourrait permettre d’améliorer la compacité de la cellule 
ou d’expérimenter de nouveaux modes de fonctionnement.  
Dans le cadre du projet R3MEMS, la cellule étudiée est conçue pour fonctionner en simple 
polarisation linéaire autour de f0=12,5GHz. Une ligne métallique de mise à la masse peut donc 
être introduite dans le plan de symétrie horizontal de la cellule. Elle permet notamment d’assurer 
une continuité électrique entre tous les motifs métalliques en prévention des problèmes de 
décharge électrostatique. L’empilement de substrats utilisé est imposé par notre partenaire 
industriel (Thales Alenia Space), il répond aux besoins technologiques d’intégration des MEMS. 
La cellule est imprimée sur une puce de silice fondue de permittivité εr=3,78, d’épaisseur 
0,525mm et de taille 10,6mm, déposée sur un substrat RO4003 de permittivité εr=3,55, 
d’épaisseur 3,04mm et de taille 12mm (λ0/2 à 12,5GHz). Un anneau métallique, sur le RO4003, 
de 0,7mm en largeur, entoure la puce de silice fondue et est connecté à la métallisation sur la 
puce de silice par des languettes métalliques verticales. De plus, une cavité métallique entoure le 
RO4003 réduisant ainsi les phénomènes de couplage mutuel entre les cellules voisines. Les 
languettes métalliques verticales et la cavité métallique seront remplacées, dans la réalisation 
réelle de la cellule, par des « bondings » et une grille de trous métallisés traversant le RO4003 
respectivement. Plusieurs paramètres géométriques sont à optimiser afin de satisfaire aux 
exigences en termes de nombre d’états de phase et des pertes. La taille Lp du patch central, les 
largeurs W1 et W2 des fentes (interne et externe respectivement), la largeur WR de l’anneau 
métallique séparant les fentes concentriques ainsi que la position et la largeur des fentes 
d’interconnexion constituent les différents degrés de liberté offerts par cette topologie. 
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Fig. 3.2 : Réponses fréquentielles de la cellule à double fentes concentriques chargée par des 
capacités variables entre 10fF et 80fF [94]. 
 
Fig. 3.3 : Cellule à deux fentes annulaires interconnectées et chargée par des éléments localisés. 
3.3 Analyse préalable du fonctionnement de la cellule 
On rappelle qu’une fente admet comme circuit électrique équivalent un résonateur LC 
parallèle à effet inductif en dessous de sa résonance, et un patch admet comme circuit électrique 
équivalent un résonateur LC série à effet capacitif en dessous sa résonance. Supposons 
maintenant que les éléments localisés représentent des capacités, la cellule est donc chargée par 
trois groupes différents de capacités, C1 dans la fente interne, C2 dans la fente externe et C3 dans 





















Fig. 3.4 : Schéma électrique de la cellule : (a) schéma général, (b) schéma équivalent en dessous 
de la résonance de l’anneau, (c) schéma équivalent en dessus de la résonance de l’anneau. 
En dessous de la fréquence de résonance Ono = b67p[qrs de l’anneau métallique entre les deux 
fentes annulaires (cf. Fig. 3.4.a), le résonateur L’C3 série admet un effet capacitif et le schéma 
électrique équivalent est celui d’un résonateur LCeq parallèle (cf. Fig. 3.4.b). Un fonctionnement 
type « fente » est alors obtenu. D’autre part, au dessus de la fréquence de résonance Ono de 
l’anneau métallique, le schéma électrique est celui des deux fentes concentriques (cf. Fig. 3.4.c), 
comme cela va être démontré ci-après, et c’est la fente interne qui contribue surtout au 
fonctionnement de la cellule. 
Dans le cas particulier où la valeur de C3 est suffisamment élevée pour court-circuiter les 
interconnexions, une cellule à deux fentes concentriques est obtenue. Le schéma électrique 
équivalent est alors celui de la Fig. 3.5. En dessous de la fréquence de résonance Obo = b67p[qrZ de 
la fente interne, le résonateur L’C1 parallèle de la fente interne admet un effet inductif et le 
schéma équivalent se réduit à la connexion en parallèle d’une inductance L et d’un résonateur 
LeqC2 série. En dessous de sa fréquence de résonance O*t6 = b67p[uvr- , le résonateur LeqC2 série 
admet un effet capacitif, un résonateur LCeq parallèle est donc obtenu et la fente externe 
contribue au fonctionnement de la cellule. 
À la suite de cette analyse du fonctionnement de la cellule, les différents paramètres 




























Fig. 3.5 : Cellule à deux fentes annulaires concentriques chargée par des capacités et le schéma 
électrique équivalent associé. 
3.4 Optimisation des dimensions de la cellule 
Ce paragraphe présente les principales études paramétriques qui ont été menées dans le but 
d’optimiser les dimensions géométriques de la cellule pour satisfaire aux exigences de faible 
dispersion et de faibles pertes. Dans un premier temps, afin de limiter le nombre de composants 
reconfigurables dans la cellule et de réduire le coût de réalisation, le nombre d’éléments localisés 
utilisés pour contrôler la phase de l’onde réfléchie est restreint à quatre. Seuls les éléments des 
fentes concentriques chargés dans le plan de symétrie vertical sont conservés. Chacun de ces 
éléments localisés représente un commutateur à MEMS capacitif admettant une capacité 
Coff=40fF à l’état bloquant contre une capacité Con=400fF à l’état passant (valeurs des capacités 
des MEMS fournis par le LAAS(1)). Ces commutateurs à MEMS sont activés deux à deux afin de 
maintenir la symétrie de la cellule. Un mode de fonctionnement en commutation est assuré et 
quatre états différents sont donc obtenus (cf. Fig. 3.6). Ils sont résumés dans le Tableau 3.1. Le 
premier et le dernier états correspondent aux cas où les MEMS dans les deux fentes sont à la 
même position : position « off » et position « on » respectivement. Pour le second et le troisième 
états, les MEMS des fentes interne et externe ne sont pas à la même position, et les plans de 
« circuit-ouvert » et de « court-circuit » sont inversés. 
Les différents paramètres géométriques de la cellule (Lp, W1, W2 et WR tous en mm), indiqués 
dans la Fig. 3.3, sont liés les uns par rapport aux autres par l’expression (3.1) : 
      wx + (2 × yb) + (2 × yz) + (2 ×y6) = 10,6    (3.1) 
Dans [68], il a été démontré que pour deux fentes de largeurs différentes les résonances associées 
admettent deux dispersions différentes. La forte dispersion correspond à la fente étroite alors que 
la faible dispersion correspond à la fente la plus large. On a donc intérêt à travailler avec deux 
fentes de largeurs égales et suffisamment larges pour obtenir de faibles dispersions et pour 

















(1) LAAS : Laboratoire d’Analyse et d’Architecture des Systèmes – UPR CNRS 8001 – 
Toulouse 
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L’expression (3.1) devient : 
       wx + (2 × yz) = 10,6− (4 × y)    (3.2) 
On obtient alors deux paramètres géométriques indépendants à optimiser : la taille Lp du patch et 
la largeur WR de l’anneau métallique. De plus, la position de l’interconnexion sur l’anneau 
métallique constitue un degré de liberté supplémentaire offert par la cellule. 
Dans la suite trois études paramétriques sont présentées afin d’explorer l’influence de chacun 
de ces paramètres sur les performances globales de la cellule. On note que, dans toute la suite, la 
cellule est supposée placée dans un réseau infini périodique. Elle est illuminée par une onde 
plane sous incidence normale (sauf indication contraire) et le champ électrique est polarisé 
verticalement suivant l’axe des abscisses (cf. Fig. 3.7). 
 
Fig. 3.6 : Quatre états assurés par la cellule en activant les MEMS deux à deux. 
Tableau 3.1 : États de phase assurés par la cellule en fonction de la valeur des capacités prévue 
par chacun des MEMS dans les deux fentes. 
fente externe fente interne état 
40fF 40fF 00 
40fF 400fF 01 
400fF 40fF 10 
400fF 400fF 11 
 
Fig. 3.7 : Polarisation du champ électrique par rapport à la cellule. 
3.4.1 Etude en fonction de la taille Lp du patch 
Dans cette première étude paramétrique, la largeur WR de l’anneau métallique entre les deux 
fentes est figée à 0,2mm, les fentes d’interconnexion (de largeur 0,1mm) sont positionnées dans 
les deux plans diagonaux de la cellule, et la taille Lp du patch est modifiée (cf. Fig. 3.8). Le fait 
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d’augmenter la valeur de Lp, pour une position fixe de l’anneau métallique entre les fentes, 
diminue la largeur W1 de la fente interne. Afin de maintenir des largeurs égales pour les deux 
fentes interne et externe (W1=W2), la position de l’anneau métallique est modifiée simultanément 
avec la valeur de Lp. La Fig. 3.9 illustre les quatre états de phase obtenus en fonction de la 
fréquence pour différentes valeurs de Lp. Le fait d’augmenter la taille Lp du patch tout en 
poussant l’anneau métallique vers l’extérieur augmente la longueur des fentes, les réponses en 
phase se trouvent alors décalées vers les basses fréquences (cf. Fig. 3.9). Pour un patch central de 
taille Lp supérieure ou égale à 2,5mm, une résonance commence à apparaître dans la bande de 
fonctionnement pour les états « 00 » et « 10 ». Ceci est préjudiciable à la linéarité et au 
parallélisme des réponses fréquentielles et réduit donc la bande passante. La Fig. 3.10 montre 
que, la meilleure gamme de phases (170°) est obtenue pour un patch central de taille Lp=1,5mm 
entouré par deux fentes de largeurs égales avec W1=W2=2,175mm. 
 
Fig. 3.8 : Variation de la taille Lp du patch tout en maintenant W1 égale à W2 pour un anneau 
métallique de largeur 0,2mm et des connexions de largeur 0,1mm dans les plans diagonaux. 
 
Fig. 3.9 : Réponses fréquentielles en fonction de la taille Lp du patch et de la largeur W1 et W2 











































































Lp=1,5mm ; W1= W2=2,175mm
Lp=2mm ; W1= W2=2,05mm
Lp=2,5mm ; W1= W2=1,925mm
Lp=3mm ; W1= W2=1,8mm
Lp=1,5mm ; W1= W2=2,175mm
Lp=2mm ; W1= W2=2,05mm
Lp=2,5mm ; W1= W2=1,925mm
Lp=3mm ; W1= W2=1,8mm
Lp=1,5mm ; W1= W2=2,175mm
Lp=2mm ; W1= W2=2,05mm
Lp=2,5mm ; W1= W2=1,925mm
Lp=3mm ; W1= W2=1,8mm
Lp=1,5mm ; W1= W2=2,175mm
Lp=2mm ; W1= W2=2,05mm
Lp=2,5mm ; W1= W2=1,925mm
Lp=3mm ; W1= W2=1,8mm




Fig. 3.10 : Etats de phase de la cellule pour : (a) Lp=1,5mm et W1=W2=2,175mm, (b) Lp=2mm 
et W1=W2=2,05mm. 
3.4.2 Etude en fonction de la position des connexions 
Afin d’améliorer la gamme de phases couverte, pour un patch de taille Lp=1,5mm entouré par 
deux fentes concentriques de largeurs W1=W2=2,175mm, la position des interconnexions dans 
l’anneau métallique est modifiée horizontalement puis verticalement (cf. Fig. 3.11). Les 
simulations (cf. Fig. 3.12) montrent que le fait de pousser les fentes d’interconnexion 
horizontalement vers le plan de circuit-ouvert de la cellule (plan de symétrie vertical) engendre 
une forte résonance sur la réponse fréquentielle de l’état « 00 ». Ceci réduit la bande passante 
comme on l’a expliqué antérieurement. 
D’autre part, le fait de pousser les interconnexions verticalement vers la ligne de mise à la 
masse (plan de symétrie horizontal de la cellule) permet d’améliorer la gamme de phases 
couverte. Cette dernière vaut 240°, à la fréquence centrale f0=12,5GHz, lorsque les fentes 
d’interconnexion sont placées à 1,55mm de la ligne de mise à la masse. La Fig. 3.13 montre que, 
malgré la gamme de phases améliorée, les réponses fréquentielles ne sont pas parallèles sur la 
bande. En effet, la dispersion fréquentielle reste relativement élevée pour les états « 01 » et 
« 10 ». À 12,5GHz, elle vaut 106°/GHz et 149°/GHz pour « 01 » et « 10 » respectivement, contre 
16,5°/GHz et 35,5°/GHz pour les états « 11 » et « 00 » respectivement. De plus, les états les plus 
dispersifs se traduisent par de fortes pertes qui dépassent les 1dB pour l’état « 10 ». 













































Fig. 3.11 : Modification horizontale (a) et verticale (b) de la position de l’interconnexion dans 
l’anneau métallique. 
 
Fig. 3.12 : Variation de la réponse fréquentielle de l’état « 00 » en fonction de la position des 
interconnexions poussées horizontalement vers le plan de circuit-ouvert de la cellule. 
 
Fig. 3.13 : Performances de la cellule dans le cas où les interconnexions sont placées à 1,55mm 
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3.4.3 Etude en fonction de la largeur WR de l’anneau 
métallique 
Un degré de liberté supplémentaire offert par la cellule est la largeur WR de l’anneau 
métallique entre les fentes. Le fait d’élargir l’anneau métallique (cf. Fig. 3.14), tout en gardant 
des largeurs W1 et W2 égales pour les deux fentes, diminue la dispersion fréquentielle et réduit les 
pertes des états « 01 » et « 10 » (les plus dispersifs). La Fig. 3.15 montre que, pour l’état « 10 », 
les pertes passent de 1,1dB à 0,39dB lorsque WR varie de 0,2mm à 1,7mm. De plus, la dispersion 
fréquentielle passe de 106°/GHz à 48,5°/GHz pour l’état « 01 » et de 149°/GHz à 91,5°/GHz 
pour l’état « 10 » (cf. Fig. 3.16). 
 
Fig. 3.14 : Modification de la largeur WR de l’anneau métallique. 
 
Fig. 3.15 : Variation des pertes en fonction de la largeur WR de l’anneau métallique pour les 
états : (a) « 00 », (b) « 01 », (c) « 10 » et (d) « 11 ». 
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Fig. 3.16 : Réponses fréquentielles de la cellule, en fonction des états des MEMS capacitifs, pour 
l’anneau métallique de largeur WR=1,7mm. 
3.4.4 Cellule optimisée 
La cellule optimisée qui permet de satisfaire aux exigences de la dispersion fréquentielle 
inférieure à 100°/GHz et des pertes inférieures à 0,5dB est donc illustrée à la Fig. 3.17. Elle est 
constituée d’un patch central de taille Lp=1,5mm entouré par deux fentes concentriques de 
largeurs égales W1=W2=1,425mm et séparées par un anneau métallique de largeur WR=1,7mm. 
Quatre fentes horizontales, de largeur 0,1mm et situées à 1,55mm de la ligne de mise à la masse, 
sont gravées dans l’anneau afin de connecter les fentes concentriques. 
 
Fig. 3.17 : Dimensions de la cellule optimisée : Lp=1,5mm ; WR=1,7mm ; W1=W2=1,425mm. 
Les performances illustrées sur la Fig. 3.18 montrent que la gamme de phases assurée à la 
fréquence centrale f0=12,5GHz est de 208°. Cette gamme de phases ne permet pas d’obtenir 
quatre états de phase espacés de 90°. D’autre part, l’état « 10 », où seule la fente externe est 
court-circuitée, présente le maximum de pertes (0,39dB à la fréquence centrale f0=12,5GHz). 
Ceci est dû au fait que la variation fréquentielle de la phase est la plus forte. Sa dispersion vaut 
91,5°/GHz contre 23,6°/GHz, 48,5°/GHz et 49,2°/GHz pour les états « 00 », « 01 » et « 11 » 
respectivement. Cette différence entre les dispersions s’explique par la forte modification du 
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mode de fonctionnement de la cellule lors du passage d’un état à un autre, comme cela va être 
expliqué dans le paragraphe suivant.  
Il peut sembler étonnant a priori que les meilleures performances obtenues en dispersion ne 
correspondent pas aux fentes les plus larges comme cela était le cas dans [68]. Toutefois, la 
structure est ici un peu différente : la largeur de l’anneau métallique influe en effet sur deux 
nouveaux paramètres : la longueur de l’interconnexion et celle des languettes métalliques de 
connexion des MEMS. 
Afin d’évaluer les performances de la cellule en termes de répartition des états de phase et de 
bande passante, le critère de l’écart-type de phase est utilisé. Il sert à définir une bande passante 
pour la cellule déphaseuse en fonction du nombre de bits équivalents offert [82].  
L’écart-type de phase « σ » est donné par l’équation (3.3) où « N » est le nombre d’états de 
phase et ∆∅4 est la différence en degrés entre deux états de phase consécutifs. Lorsque les états 
de phase sont arrangés par ordre croissant avec ∅b < ∅6 <∙∙∙< ∅aVb < ∅a, ∆∅4 (i=1, 2,…, N-1) 
et ∆∅a sont données respectivement par (3.4) et (3.5) 
         ~ = j∑ ∆∅SsSZb6×n&       (3.3) 
       ∆∅4 = ∅4Ub − ∅4      (3.4) 
            ∆∅a = ∅b − ∅a + 360      (3.5) 
L’écart-type de phase « σ » est lié au nombre de bits équivalent « Nbit » par l’équation (3.6) : 
            4< = f
s0
√Z-
f 6      (3.6) 
Dans le cas où le nombre des états de phase est égal à quatre (N=4), la valeur idéale de 
l’écart-type de phase de 26° est obtenue lorsque les états sont uniformément répartis avec un 
écart de 90° entre eux, correspondant à Nbit=2. La bande passante est choisie comme étant la 
bande fréquentielle pour laquelle l’écart-type de phase prend des valeurs inférieures à 31°, soit 
un nombre de bits équivalent supérieur à 1,74 [82]. Pour notre cellule, la variation de l’écart-type 
de phase avec la fréquence de la Fig. 3.19 montre que le nombre de bits équivalent assuré à la 
fréquence centrale f0=12,5GHz est égal à 1,56. On note, qu’en modifiant les différents 
paramètres géométriques de la cellule, une meilleure répartition des états de phase peut être 
obtenue au détriment de la dispersion fréquentielle et des pertes. Malgré la gamme de phases 
limitée, le consortium R3MEMS a choisi de retenir cette cellule dans un premier temps afin de 
pousser un peu plus loin l’étude de la faisabilité technologique. 




Fig. 3.18 : Performances de la cellule optimisée : (a) réponses fréquentielles, (b) pertes. 
 
Fig. 3.19 : Écart-type de phase de la cellule optimisée. 
3.5 Exploration du fonctionnement de la cellule 
Avant de regarder ces aspects, on propose d’analyser plus en détails le fonctionnement de la 
cellule pour chacun des quatre états. 
Dans le but de déterminer précisément les chemins résonnants qui correspondent à chacun des 
états de la cellule, et afin de comprendre la différence entre les dispersions correspondantes, des 
cartographies du champ électrique ont été réalisées. D’après la Fig. 3.18, l’état « 00 » ne présente 
aucune résonance dans la bande considérée, la fréquence de résonance de l’état « 01 » est proche 
de 11,5GHz, la fréquence de résonance de l’état « 10 » est proche de 12,5GHz, et la fréquence de 
résonance de l’état « 11 » est proche de 13,5GHz. Les cartographies des états « 00 » et « 10 » 
sont alors faites à 12,5GHz, la cartographie de l’état « 01 » est faite à 11,5GHz, et la cartographie 
de l’état « 11 » est faite à 13,5GHz. La distribution du champ électrique pour chacun des états est 
illustrée sur la Fig. 3.20.  
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La cartographie de l’état « 00 » (cf. Fig. 3.20.a) montre qu'il s'agit d'un chemin résonnant 
"horizontal", avec des champs résonnant simultanément dans les deux fentes. Le champ est 
maximum au niveau des MEMS à l'état « off ». 
Pour l’état « 01 », la fente interne est court-circuitée par le MEMS et la fente externe 
contribue donc principalement au fonctionnement de la cellule. Comme la montre la cartographie 
de la Fig. 3.20.b, en considérant la moitié supérieure (ou inférieure) de la cellule, le chemin 
résonnant commence au niveau de la ligne de mise à la masse où le champ est minimum. Ce 
dernier croît jusqu’à ce qu’il atteigne un premier maximum puis décroît pour s’annuler. Ensuite 
le champ croît dans le sens opposé pour atteindre un deuxième maximum au niveau du MEMS en 
circuit-ouvert. En associant l’autre moitié du chemin, trois maximums de champ sont présents 
sur la totalité du chemin résonnant. Il s'agit donc d'une résonance d'ordre trois. Notons que la 
fente d’interconnexion vient charger la partie verticale de la fente externe perturbant la 
distribution du champ (le chemin résonnant se referme pour partie dans la fente interne). 
Pour l’état « 10 », la fente externe est court-circuitée par le MEMS. La fente annulaire externe 
est divisée en quatre fentes indépendantes. En considérant la moitié droite (ou gauche) de la 
cellule, le chemin résonnant (cf. Fig. 3.20.c) commence au niveau du MEMS à l’état bas (où le 
champ est minimum), le champ croît jusqu’à ce qu’il atteigne un premier maximum puis décroît 
pour s’annuler au niveau de la ligne de mise à la masse. Ensuite le champ croît dans le sens 
opposé pour atteindre un deuxième maximum, puis décroît pour redevenir nul au niveau de 
l’autre MEMS en court-circuit. Deux maximums de champ sont présents sur la longueur totale du 
chemin résonnant, il s'agit donc d'une résonance d'ordre deux. Ce chemin résonnant principal est 
couplé à la fente interne (non court-circuitée) chargée par une capacité de 40fF. 
Pour l’état « 11 », les deux fentes sont court-circuitées, la cartographie de la Fig. 3.20.d 
montre que le chemin résonnant dans la fente externe est globalement le même que l’état « 10 » 
avec la seule différence qu’il est couplé différemment à la fente interne court-circuitée. Ceci se 
traduit par un décalage de la réponse fréquentielle vers les fréquences les plus hautes (cf. Fig. 
3.18). 
À la fréquence centrale f0=12,5GHz, la dispersion fréquentielle de l’état « 10 » est la plus 
élevée (91,5°/GHz) du fait qu’on travaille proche de la résonance. À cette fréquence, la 
résonance de l’état « 01 » est déjà dépassée alors que la résonance de l’état « 11 » n’est pas 
encore atteinte, ce qui explique la dispersion fréquentielle relativement faible de leurs réponses 
(48,5°/GHz pour l’état « 01 » et 49,2°/GHz pour l’état « 11 »). Enfin, pour l’état « 00 », la 
dispersion fréquentielle est la plus faible (23,6°/GHz) vu que la résonance est très éloignée. 
Finalement, on note que les résonances multiples sont caractérisées par des variations rapides 
du champ dans les fentes et en particulier des inversions de sens, ce qui est a priori préjudiciable 
à l’efficacité du rayonnement. À contrario, pour l’état « 00 » les deux fentes sont couplées avec 
des variations du champ dans le même sens, ce qui est plus propice au rayonnement. 







Fig. 3.20 : Cartographies du champ électrique (à gauche HFSS, à droite simplifiée) pour les 
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3.6 Investigation sur l’effet du multicouche et du 
circuit de commande des MEMS 
Dans ce paragraphe, la technologie envisagée pour acheminer les commandes des MEMS est 
incluse dans la simulation. Une description schématique de l’empilement et du routage en face 
arrière est présentée sur la Fig. 3.21. Cet empilement et ce circuit de routage sont issus des 
travaux du projet R3MEMS et sont donc imposés par notre partenaire industriel (Thales Alenia 
Space). Dans le cas de la mise en œuvre réelle de la cellule, les languettes métalliques sur les 
parois verticales de la puce de silice sont remplacées par des « bondings » (cf. 3.22.a), et la 
cavité métallique en face arrière, entourant le RO4003, est remplacée par une grille de trous 
métallisés (cf. 3.22.b), qui sert à assurer la mise à la masse. D’autre part, les MEMS sont 
contrôlés par un ASIC placé en face arrière, en dessous du plan de masse. La commande 
appliquée à chacun des MEMS est acheminée par un via de commande qui traverse le RO4003 et 
le plan de masse. Ce dernier contient des trous non métallisés pour empêcher le court-circuit de 
la commande (cf. 3.22.b). Dans le but d’éviter les éventuelles fuites par les lignes de commande, 
surtout à travers les trous dans le plan de masse, quatre capacités de filtrage sont intégrées au 
plus près des via. Chacune d’elles est réalisée par une mise en regard, à une distance d du plan de 
masse, d’une surface métallique de dimension à optimiser (cf. Fig. 3.22.c). On note que, dans les 
simulations, afin de prendre en compte la connexion à l’ASIC, une capacité de 1,5pF 
(représentant la capacité d’entrée de l’ASIC) est à intégrer après la capacité de filtrage. 
L’optimisation a montré qu’une plaque métallique rectangulaire de dimension 3,75×2mm², 
séparée du plan de masse par une couche de « transfer tape » de permittivité relative 3,55 et 
d’épaisseur 50µm, est suffisante pour éviter les pertes à travers les vias de commande. Les 
résultats des simulations, illustrés sur la Fig. 3.23, montrent que le multicouche et le circuit de 
routage des commandes des MEMS ne perturbent pas le fonctionnement global de la cellule. En 
effet, les réponses fréquentielles des états « 10 » et « 11 » se trouvent décalées de 20°, et les 
pertes sont maintenues inférieures à 0,5dB le long de la bande fréquentielle, ce qui permet de 
démontrer la faisabilité de la technologie utilisée. 
 
Fig. 3.21 : Description schématique de l’empilement et du routage en face arrière. 




Fig. 3.22 : Cellule avec l’empilement de routage : (a) vue de dessus, (b) vue en 3D, (c) surfaces 
métalliques pour les capacités de filtrage. 
 
Fig. 3.23 : Performances de la cellule, avec le multicouche et l’empilement de routage, en 
fonction des états des MEMS capacitifs : (a) réponses fréquentielles, (b) pertes. 
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3.7 Performances améliorées de la cellule 
On rappelle que toute l’étude précédente a été menée en limitant le nombre d’éléments de 
commutation à quatre. Dans ce paragraphe, d’autres modes de fonctionnement de la cellule sont 
présentés afin d’explorer ses potentialités à atteindre des performances améliorés en termes de 
gamme de phases offerte et de répartition des états de phase. Pour ce faire, la cellule est 
maintenant chargée par trois groupes différents de capacités susceptibles de prendre n’importe 
quelle valeur dans l’intervalle [20fF-400fF] : les capacités C1, C2 et C3 qui se trouvent 
respectivement dans la fente interne, dans la fente externe et dans les interconnexions. Ces 
dernières sont, dans ce cas, de largeur 0,3mm (pour l’insertion de la capacité C3) et sont placées à 
1,45mm de la ligne de mise à la masse (cf. Fig. 3.24). Comme précédemment, la cellule est 
supposée placée dans réseau infini d’éléments identiques. Elle est illuminée par une onde plane 
sous incidence normale avec le champ électrique polarisé verticalement suivant l’axe des 
abscisses. 
Afin d’explorer les potentialités de la cellule à obtenir un comportement satisfaisant en termes 
de gamme de phases et de dispersion fréquentielle, les valeurs des trois groupes de capacités sont 
variées librement et indépendamment les unes des autres. En variant la valeur de chacune des 
trois capacités entre 20fF et 400fF avec un pas de 20fF, huit mille états différents sont possibles. 
La Fig. 3.25 illustre la phase obtenue à la fréquence centrale f0=12,5GHz en fonction de la 
dispersion fréquentielle pour ces différents états. Pour des dispersions fréquentielles ne dépassant 
pas 70°/GHz, la gamme de phases couverte est de 270° et est donc suffisante pour assurer quatre 
états de phase uniformément séparés de 90°. Si on s’autorise des dispersions allant jusqu’à 
100°/GHz, la gamme de phases se trouve évidemment améliorée. 
Plusieurs modes de fonctionnement possibles peuvent être obtenus par la cellule, les 
principaux sont résumés dans le Tableau 3.2. Pour rappel, le mode de fonctionnement utilisé 
dans les paragraphes précédents se rapproche de celui de la deuxième ligne du tableau (C3 fixe et 
de faible valeur), à la différence près que les capacités C1 et C2
 étaient utilisées en commutation 
et contrôlées indépendamment. 
 













Fig. 3.25 : Phase réfléchie à la fréquence centrale en fonction de la dispersion fréquentielle 
lorsque les capacités C1, C2 et C3 sont modifiées librement. 
Tableau 3.2 : Modes de fonctionnement possibles en fonction des capacités variables. 
C1 C2 C3 mode désiré 
variable variable 400fF fentes de tailles variables 
variable variable 20fF fentes connectées de tailles variables 
20fF 20fF variable anneau de taille variable 
400fF 20fF variable patch de taille variable 
Un premier mode de fonctionnement de la cellule considérée est assuré lorsque les 
connexions entre les fentes concentriques sont chargées par une capacité de 400fF, le 
comportement obtenu est équivalent à deux fentes annulaires chargées par des capacités 
variables. En effet, augmenter simultanément la valeur des capacités C1 et C2 de 20fF à 400fF 
(avec un pas de 20fF) permet d’augmenter les longueurs électriques des fentes, les résonances 
associées se trouvent par conséquent poussées vers les fréquences les plus basses fournissant 
ainsi une gamme de phases supérieure à 360° à la fréquence f0=12,5GHz (cf. Fig. 3.26). Malgré 
cette large gamme de phases, ce mode de fonctionnement ne permet pas de satisfaire aux 
exigences car les résonances sont très éloignées l’une de l’autre, ce qui se traduit par des courbes 
non parallèles et par une faible bande passante. En particulier, la réponse fréquentielle du cas 
C1=C2=80fF présente deux résonances qui se succèdent : la première autour de 10,75GHz qui 
correspond à la fente externe la plus longue, la seconde autour de 13,4GHz qui correspond à la 
fente interne la plus courte. 
Un deuxième mode de fonctionnement est possible lorsque les connexions entre les fentes 
concentriques sont chargées par une capacité de 20fF (interconnexion ouverte) et les valeurs des 
capacités C1 et C2 sont égales à 20fF. La résonance simultanée des parties horizontales des deux 
fentes concentriques est alors obtenue (comme démontré dans le paragraphe 3.5). La réponse en 
phase correspondante est alors douce, sa dispersion fréquentielle est plus faible. L’augmentation 
simultanée des capacités C1 et C2, tout en gardant C1 égale à C2, résulte en une augmentation de 
la longueur électrique du chemin résonant et, par conséquent, en un décalage de la réponse en 
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phase vers les fréquences les plus basses assurant ainsi une gamme de phases de 180° à la 
fréquence centrale f0=12,5GHz, avec de très faibles dispersions (cf. Fig. 3.27). 
Un troisième mode de fonctionnement est obtenu lorsque les fentes concentriques sont 
chargées par une capacité de 20fF (C1=C2=20fF) et la taille de l’anneau métallique est modifiée 
artificiellement en variant la valeur de la capacité C3. La Fig. 3.28 montre que la gamme de 
phases assurée à la fréquence centrale f0=12,5GHz est de 100°, entre -100° et -200°, avec de 
faibles dispersions également. 
Un quatrième mode de fonctionnement étudié consiste à charger la fente interne par une 
capacité C1=400fF, la fente externe par une capacité C2=20fF, et à faire varier la capacité C3. Il 
permet, de couvrir une gamme de phases de l’ordre de 130°, entre -50° et -180°, à la fréquence 
centrale f0=12,5GHz (cf. Fig. 3.29). On note que la dispersion fréquentielle, à 12,5GHz, varie de 
66°/GHz pour C3=20fF (-50°) à 9°/GHz pour C3=400fF (-180°). 
 
Fig. 3.26 : Réponses fréquentielles obtenues pour C3=400fF, lorsque C1 et C2 varient 
simultanément. 
 
Fig. 3.27 : Réponses fréquentielles obtenues pour C3=20fF, lorsque C1 et C2 varient 
simultanément avec C1 égale à C2. 










































Fig. 3.28 : Réponses fréquentielles obtenues pour C3 variable, avec C1 et C2 égales à 20fF. 
 
Fig. 3.29 : Réponses fréquentielles obtenues pour C3 variable, avec C1 égale à 400fF et C2 égale 
à 20fF. 
D’après la Fig. 3.25, la cellule permet de couvrir une gamme de phases de 270° avec de 
faibles dispersions fréquentielles. Après l’analyse des différents modes de fonctionnement 
proposés, quatre états de phase uniformément répartis sont obtenus avec des pertes inférieures à 
0,35dB (cf. Fig. 3.30). La Fig. 3.31 montre que l’écart-type de phase reste inférieure à 31° 
(Nbit>1,74) sur 20% de bande passante (10,8GHz-13,2GHz). Il vaut 26,18° (Nbit=1,98) à 12GHz, 
contre 27,77° (Nbit=1,9) à 12,5GHz.  
À 12GHz, centre de la bande passante, le second mode proposé permet d’assurer les états de 
phase -75,6°, -172,1° et -255,9° respectivement pour les valeurs 20fF, 80fF et 400fF des 
capacités C1 et C2, (avec C1=C2 et C3=20fF). Le quatrième mode présenté, permet d’obtenir un 
état de phase proche de 0° (7,8°) à 12GHz, et ce pour une capacité C3 égale à 10fF (avec 
C1=400fF et C2=20fF). La dispersion fréquentielle de ce quatrième état est relativement élevée 
par rapport aux autres vu que l’on travaille proche de la résonance. Elle vaut 77°/GHz contre 
43°/GHz, 18°/GHz et 31°/GHz pour les autres états.  







































Fig. 3.30 : Performances de la cellule, en fonction de la valeur de chacune des capacités C1, C2 
et C3 chargées dans les fentes : (a) réponses fréquentielles, (b) pertes. 
 
Fig. 3.31 : Écart-type de phase de la cellule chargée par trois capacités variables. 
D’autre part, on remarque que la plage de variation de la capacité C3 est limitée, une variation 
entre 10fF et 20fF est suffisante pour assurer quatre états de phase uniformément répartis. Dans 
le but de réduire le nombre de capacités variables dans la cellule, la capacité C3 est figée à 10fF, 
seules les capacités C1 et C2 sont variées. Les performances illustrées sur la Fig. 3.32 montrent 
que quatre états de phase uniformément répartis sont obtenus avec des pertes inférieures à 0,3dB. 
De plus, la Fig. 3.33 montre que l’écart-type de phase reste inférieur à 31°, et donc le nombre de 
bits équivalent est supérieur à 1,74, sur 16% de bande passante, de 10,9GHz à 12,8GHz. 
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Fig. 3.32 : Performances de la cellule, en fonction des valeurs des capacités C1 et C2 pour 
C3=10fF : (a) réponses fréquentielles, (b) pertes. 
 
Fig. 3.33 : Écart-type de phase de la cellule chargée par une capacité C3=10fF et deux capacités 
C1 et C2 variables. 
En conclusion, l’utilisation de trois valeurs (20fF, 80fF et 400fF) pour les capacités C1 et C2 
au lieu de deux (40fF et 400fF), permet de moduler la longueur des fentes annulaires et d’obtenir 
des performances améliorées en comparaison au fonctionnement en mode de commutation. En 
effet, avec le fonctionnement en commutation, les capacités peuvent prendre une des deux 
valeurs 40fF et 400fF, représentatives de l’état du MEMS. Changer l’état des MEMS engendre 
dans cette configuration une grande modification sur le fonctionnement de la cellule et des 
réponses en phase à forte variation fréquentielle. Par contre, avec le fonctionnement proposé 
dans ce paragraphe, quatre états de phase uniformément répartis sont obtenus. Un agencement 
convenable de MEMS capacitifs est à chercher afin de synthétiser (ou s’approcher au mieux) des 
valeurs désirées pour les capacités. 
(a) (b)
C1=20fF ; C2=20fF ; C3=10fF 
C1=80fF ; C2=80fF ; C3=10fF 
C1=400fF ; C2=400fF ; C3=10fF 
C1=400fF ; C2=20fF ; C3=10fF 
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3.8 Agencement de MEMS pour la synthèse des 
bonnes valeurs des capacités 
Dans ce paragraphe, afin de s’approcher au mieux des valeurs des capacités C1 et C2 choisies, 
un agencement de trois commutateurs MEMS capacitifs est proposé (cf. Fig. 3.34). Ces 
commutateurs MEMS admettent une capacité Coff=40fF à l’état « off » et une capacité 
Con=400fF à l’état « on ». Les capacités synthétisées, en fonction des états des MEMS, sont 
présentées dans le Tableau 3.3. 
Les valeurs les plus proches des capacités théoriques (20fF, 80fF et 400fF) sont 
respectivement 27fF, 67fF et 267fF. On peut montrer à partir de la Fig. 3.35 que lorsque C1 et C2 
varient simultanément avec C1=C2 et C3=10fF, la variation de phase à 12GHz n’excède pas 
2°/fF. Elle tend même vers zéro pour les plus fortes valeurs de capacité. En conséquence, la 
phase obtenue avec cette mise en œuvre s’écartera au maximum de 17° de la phase théorique 
(dans le cas où C1=C2=67fF au lieu des 80fF théoriques). 
La cellule est donc maintenant simulée au sein d’un réseau périodique sous incidence 
normale, avec les capacités localisées obtenues par l’agencement de MEMS de la Fig. 3.34. Les 
performances obtenues sont illustrées par la Fig. 3.36. Ils montrent que l’obtention de quatre 
états de phase à répartition acceptable et à faibles pertes est possible. Le nombre de bits 
équivalent est supérieur à 1,74 sur la bande 10,3GHz-12,4GHz (cf. Fig. 3.37). 
 
Fig. 3.34 : Agencement de trois MEMS capacitifs pour synthétiser les valeurs de C1 et de C2. 
Tableau 3.3 : Valeurs de la capacité équivalente en fonction des états des MEMS. 
MEMS1 MEMS2 MEMS3 capacité équivalente 
off off off 27fF 
off on off 37fF 
on on off 38fF 
off off on 67fF 
off on on 209fF 
on on on 267fF 
MEMS 1 MEMS 2
MEMS 3




Fig. 3.35 : Variation de la phase réfléchie à 12GHz en fonction des valeurs des capacités C1 et 
C2 avec C1=C2 et C3 égale à 10fF. 
 
Fig. 3.36 : Performances de la cellule en fonction des valeurs des capacités C1 et C2 (C3=10fF) 
obtenues pour cet agencement de MEMS : (a) réponses fréquentielles, (b) pertes. 
 
Fig. 3.37 : Écart-type de phase de la cellule chargée par une capacité C3=10fF et par 
l’agencement de MEMS proposé pour synthétiser les valeurs de C1 et de C2. 





















C1=27fF ; C2=27fF ; C3=10fF 
C1=67fF ; C2=67fF ; C3=10fF 
C1=267fF ; C2=267fF ; C3=10fF 
C1=267fF ; C2=27fF ; C3=10fF 
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En outre, le Tableau 3.3 montre que cet agencement de MEMS permet de synthétiser cinq 
valeurs différentes pour la capacité équivalente. On peut donc obtenir vingt cinq combinaisons 
différentes pour le couple (C1, C2). Parmi ces vingt cinq combinaisons, cinq permettent d’obtenir 
des états uniformément séparés de 72°, et ce à 12,5GHz (cf. Fig. 3.38). La Fig. 3.39 illustre la 
variation de la phase et des pertes en fonction de la fréquence pour les cinq états de phase. Les 
pertes sont maintenues inférieures à 0,5dB sur la bande 11,5GHz-13,5GHz. De plus, l’écart-type 
de phase est maintenu inférieur à 26° (nombre de bits équivalent supérieur à 2) sur 12% de bande 
passante, de 11,7GHz à 13,2GHz (cf. Fig. 3.40). À la fréquence centrale f0=12,5GHz, l’écart-
type de phase vaut 21,11°. À cette valeur correspond, d’après l’équation (3.6), un nombre de bits 
équivalent égal à 2,3. On note que cinq états parfaitement espacés de 72° correspondent à un 
nombre de bits équivalent égal à 2,32. 
 
Fig. 3.38 : Répartition des états de phase, assurés par les différentes combinaisons possibles de 
(C1, C2), en fonction de la dispersion fréquentielle pour trois points fréquentiels différents. 
 
Fig. 3.39 : Performances de la cellule, avec cinq états de phase, obtenues pour cet agencement 
de MEMS : (a) réponses fréquentielles, (b) pertes. 






























































C1=209fF ; C2=267fF ; C3=10fF 
C1=37fF ; C2=267fF ; C3=10fF 
C1=209fF ; C2=27fF ; C3=10fF 
C1=27fF ; C2=27fF ; C3=10fF 
C1=67fF ; C2=67fF ; C3=10fF 




Fig. 3.40 : Écart-type de phase de la cellule à cinq états de phase. 
3.9 Comportement de la cellule sous incidence 
La tenue sous incidence oblique, de la cellule à quatre états de phase uniformément répartis, 
est étudiée dans le but d’explorer ces potentialités à atteindre un comportement satisfaisant dans 
un environnement représentatif des conditions réelles d’illumination d’un réseau. La cellule est 
maintenant placée au sein d’un réseau infini périodique illuminée par une onde plane sous 
incidence oblique (cf. Fig. 3.41). 
 
Fig. 3.41 : Cellule unitaire sous incidence oblique et en considérant la polarisation suivant x : 
(a) polarisation TE, (b) polarisation TM. 
Pour un angle d’incidence θ=15°, en polarisation TM, les quatre états de phase obtenus sont 
illustrés sur la Fig. 3.42. Comme dans le cas de la cellule passive du chapitre précédent, des 
résonances inattendues, dues aux anomalies de Wood, apparaissent à la fréquence 12,2GHz. 
Elles se traduisent par une forte atténuation du module du coefficient de réflexion et par une 
réduction de la bande de fréquence. L’écart-type de phase est inférieur à 31° (nombre de bits 
équivalent supérieur à 1,74) sur 8% de bande passante, de 10,9GHz à 11,8GHz, où les pertes 
sont inférieures à 0,3dB. Les réponses en phase et les pertes dans la bande réduite sont illustrées 
sur la Fig. 3.43 et l’écart-type de phase sur la Fig. 3.44. 








































Fig. 3.42 : Performances de la cellule en polarisation TM (suivant x) pour θ=15°, en fonction 
des valeurs des capacités C1 et C2 pour C3=10fF : (a) réponses fréquentielles, (b) pertes. 
 
Fig. 3.43 : Réponses en phase (a) et pertes (b) dans la bande réduite, en polarisation TM 
(suivant x) pour θ=15°, en fonction des valeurs des capacités C1 et C2 pour C3=10fF. 
 
Fig. 3.44 : Écart-type de phase dans la bande réduite, de la cellule chargée par une capacité 
C3=10fF et par deux capacités C1 et C2 variables, en polarisation TM (suivant x) pour θ=15°. 
(a) (b)
C1=20fF ; C2=20fF ; C3=10fF 
C1=80fF ; C2=80fF ; C3=10fF 
C1=400fF ; C2=400fF ; C3=10fF 
C1=400fF ; C2=20fF ; C3=10fF 




























C1=20fF ; C2=20fF ; C3=10fF 
C1=80fF ; C2=80fF ; C3=10fF 
C1=400fF ; C2=400fF ; C3=10fF 
C1=400fF ; C2=20fF ; C3=10fF 
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Pour la polarisation TE, même pour une incidence θ=30°, des performances similaires au cas 
sous incidence normale sont obtenus (cf. Fig. 3.45). La phase se trouve légèrement décalée en 
fréquence avec l’angle d’incidence. La Fig. 3.46 montre que quatre états de phase uniformément 
répartis avec des pertes inférieures à 0,4dB sont obtenus. De plus, la variation de l’écart-type de 
phase en fonction de la fréquence (cf. Fig. 3.47) montre qu’un nombre de bits équivalent 
supérieur à 1,74 est obtenu sur une bande passante de 12%, de 11,05GHz à 12,45GHz. 
 
Fig. 3.45 : Variation des réponses fréquentielles en fonction de l’incidence en polarisation TE. 
 
Fig. 3.46 : Performances de la cellule en polarisation TE (suivant x) pour θ=30°, en fonction des 
valeurs des capacités C1 et C2 pour C3=10fF : (a) réponses fréquentielles, (b) pertes. 















C1=20fF ; C2=20fF ; C3=10fF 
C1=80fF ; C2=80fF ; C3=10fF 
C1=400fF ; C2=400fF ; C3=10fF 
C1=400fF ; C2=20fF ; C3=10fF 
_____ incidence normale
- - - - - θ=15º
_  _  _
θ=30º
(a) (b)
C1=20fF ; C2=20fF ; C3=10fF 
C1=80fF ; C2=80fF ; C3=10fF 
C1=400fF ; C2=400fF ; C3=10fF 
C1=400fF ; C2=20fF ; C3=10fF 



































Fig. 3.47 : Écart-type de phase de la cellule, en polarisation TE (suivant x) pour θ=30°, 
lorsqu’elle est chargée par une capacité C3=10fF et avec C1 et C2 variables. 
3.10 Faisabilité d’une extension en double polarisation 
Dans le but d’explorer les potentialités de la topologie étudiée à atteindre un bon 
comportement en double polarisation linéaire, sans aucune re-optimisation des différents 
paramètres géométriques (Lp, W1, W2 et WR), les fentes d’interconnexion sont repositionnées 
dans les deux plans diagonaux de la cellule. Cette dernière est chargée par trois groupes 
indépendants de capacités C1, C2 et C3 (cf. Fig. 3.48). La Fig. 3.49 illustre la phase assurée par la 
cellule en fonction de la dispersion fréquentielle, à la fréquence centrale f0=12,5GHz, lorsque les 
capacités C1, C2 et C3 sont modifiées indépendamment l’une des autres. Elle montre que, même 
si on s’autorise des dispersions fréquentielles allant jusqu’à 140°/GHz, la gamme de phases 
couverte ne dépasse pas les 235°. De plus, d’autres essais ont été réalisés en variant librement C1 
et C2 pour C3 égal à 1pF (équivalent à un « court-circuit »), puis pour C3 égal à 10fF (équivalent 
à un « circuit-ouvert »). La gamme de phases assurée à la fréquence centrale pour le premier cas 
est de 235° (cf. Fig. 3.50.a) contre 90° pour le second (cf. Fig. 3.50.b). Ceci montre que, lorsque 
les interconnexions sont positionnées dans les plans diagonaux, on ne peut pas couvrir une 
gamme de phases de 360°. La topologie à fentes interconnectées n’est donc pas adaptée pour un 
fonctionnement en double polarisation linéaire. 
 
Fig. 3.48 : Cellule avec les dimensions optimisées (Lp=1,5mm, W1=W2=1,425mm et 
WR=1,7mm) et les interconnexions placées dans les plans de symétrie diagonaux. 




























Fig. 3.49 : Phase réfléchie à la fréquence centrale en fonction de la dispersion fréquentielle 
lorsque les capacités C1, C2 et C3 sont modifiées indépendamment. 
 
Fig. 3.50 : Phase réfléchie à la fréquence centrale en fonction de la dispersion fréquentielle 
lorsque les capacités C1 et C2 sont modifiées indépendamment et C3 égal à : (a) 1pF, (b) 10fF. 
3.11 Conclusion 
Dans ce chapitre, une nouvelle topologie de cellule déphaseuse pour les réseaux réflecteurs 
reconfigurables à simple polarisation linéaire a été étudiée en simulation. Elle est constituée d’un 
patch entouré par deux fentes concentriques interconnectées. Cette cellule est capable, avec un 
chargement capacitif convenable, de couvrir une gamme de phases de 360° avec des réponses en 
phase à faibles dispersions et à faibles pertes sur une large bande passante. 
Dans une première partie, le contrôle de la phase réfléchie est réalisé par l’intermédiaire de 
commutateurs capacitifs (représentatifs de MEMS) qui servent à court-circuiter ou non les deux 
fentes concentriques. Ces commutateurs sont capables de prendre deux valeurs différentes 
suivant l’état considéré. Dans la seconde, la longueur électrique des fentes est modulée plus 
progressivement avec trois valeurs différentes (au lieu de deux) pour chacune des capacités 
(a) (b)
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variables. Les simulations ont montré que le premier mode de fonctionnement engendre de 
grandes modifications sur le comportement de la cellule, des résonances d’ordre supérieur, 
préjudiciables au rayonnement, apparaissent alors. À l’inverse, le second mode permettrait 
l’obtention de réponse en phase plus douces sur une plage de phases 360°.  
Un agencement de trois MEMS capacitifs (pour chaque capacité variable) a été proposé afin 
d’assurer la valeur des capacités nécessaires. Avec cet agencement, on a démontré la possibilité 
de fournir cinq valeurs différentes pour chacune des capacités, permettant ainsi de garantir un 
nombre de bits équivalent supérieur à 2 sur 12% de bande passante. 
Ensuite, l’investigation sur le comportement de la cellule sous incidence oblique a montré 
qu’elle est adaptée pour fonctionner en polarisation TE. Pour la polarisation TM, des résonances 
parasites, dues aux anomalies de Wood, apparaissent, réduisant la bande passante. Une solution 
possible pour ce problème pourrait être, comme pour la cellule passive du chapitre précédent, la 
réduction de la taille de la cellule ce qui complexifierait toutefois l’insertion des composants de 
reconfigurabilité dans les fentes. 
Enfin, les simulations ont montré que la topologie à fentes interconnectées n’est pas adaptée à 
un fonctionnement en double polarisation linéaire vu que la gamme de phases assurée, avec les 
interconnexions diagonales, ne dépasse pas 235° même si on s’autorise de très fortes dispersions 
fréquentielles. 
Finalement, on retiendra que la topologie de cellule à fentes annulaires peut engendrer des 
résonances d’ordre supérieur, préjudiciables au rayonnement. La réponse fréquentielle la plus 
douce est obtenue lorsqu’on a des chemins résonnants simultanément dans les parties 
horizontales des fentes. Ceci nous a poussés à revenir à des solutions plus simples et qui 
nécessitent un nombre réduit d’éléments de contrôle de la phase, comme on va le voir dans le 





Cellules à fentes rectilignes couplées chargées 
par un nombre réduit de capacités variables 
4.1 Introduction 
Un des principaux défis lors de la conception d’un réseau réflecteur reconfigurable est de 
concevoir une cellule déphaseuse dont la phase peut être contrôlée dynamiquement, par un 
nombre réduit de composants, sur une plage de phases de 360°. De plus, les états de phase 
doivent être parallèles entre eux et les pertes doivent être faibles sur une large bande passante. 
Dans le chapitre précédent, une cellule à deux fentes concentriques interconnectées a été 
présentée. Elle nécessite quatre capacités variables pour contrôler la phase de l’onde réfléchie en 
simple polarisation linéaire. On a mis en évidence qu’une fente annulaire peut, en fonction de 
l’état de l’élément reconfigurable introduit, engendrer des résonances d’ordre supérieur 
préjudiciable au rayonnement. Les interconnexions, censées offrir un degré de liberté 
supplémentaire pour la topologie à fentes concentriques, complexifient la cellule sans apporter 
une amélioration significative sur son comportement. À la lumière de ces résultats, il a été choisi 
de revenir à des topologies de cellule plus simples, basées sur la combinaison de plusieurs fentes 
rectilignes. Dans ce chapitre, deux cellules à fentes rectilignes sont proposées. La première 
utilise trois fentes rectilignes avec une seule capacité variable pour le contrôle de la phase 
réfléchie en simple polarisation linéaire. La seconde cellule, compatible avec un fonctionnement 
en double polarisation linéaire, utilise quatre fentes rectilignes et deux capacités variables par 
polarisation, pour contrôler la phase indépendamment suivant les deux polarisations. Ces deux 
cellules présentent donc a priori deux avantages principaux : une large bande passante grâce à 
l’utilisation de plusieurs résonateurs (plusieurs fentes), et un nombre réduit de composants de 
contrôle. Elles sont conçues en bande C, de 5GHz à 6GHz, dans le but de mener une validation 
expérimentale avec le dispositif de mesure disponible au sein du laboratoire. 
4.2 Cellule à simple polarisation linéaire 
Avant de présenter la cellule et son mode de fonctionnement, on note que l’objectif est de 
concevoir une cellule qui permet d’obtenir quatre états de phase uniformément répartis autour de 
5,35GHz, avec des réponses fréquentielles parallèles entre elles sur une large bande passante 
(10%), des pertes inférieures à 1dB et une seule capacité variable de contrôle de la phase. La 
cellule proposée, en simple polarisation linéaire, est illustrée sur la Fig. 4.1. Elle est constituée 
d’un groupe de trois fentes rectilignes parallèles, gravées dans un plan de masse. Son principe de 
fonctionnement consiste à contrôler la phase de l’onde réfléchie par une seule capacité variable 
Chapitre 4 – Cellules à fentes rectilignes couplées chargées par un nombre réduit de capacités variables 
94 
 
chargée dans la fente centrale. Les fentes extérieures sont alors utilisées pour obtenir une 
évolution douce de la phase avec la fréquence, et par conséquent une large bande passante, 
comme pour la cellule double fente annulaires présentée au premier chapitre (section 1.6.1.e) 
[68]. Pour ce faire, la fréquence de résonance des fentes externes doit être optimisée. Cela est fait 
en introduisant dans ces fentes une capacité fixe. Elle sert à rallonger artificiellement la longueur 
des fentes [90] sans avoir besoin de les replier (comme dans la fente annulaire) ou d'augmenter la 
taille de la cellule. La métallisation est imprimée sur un substrat de permittivité εr=2,17 et 
d’épaisseur h=1,6mm, suspendu à une distance hair=15,7mm au dessus d’une cavité métallique 
carrée de taille m=35mm. Le gap d’air permet d’augmenter la distance entre la lame standard de 
diélectrique et le plan de masse. D’autre part, l’empilement du substrat et la taille de la cellule 
sont imposés par le dispositif de mesure du laboratoire. Pour plus de simplicité, toutes les 
capacités sont en pratique réalisées sous la forme de deux électrodes parallèles dont la longueur 
Li règle la valeur de la capacité, comme montré sur la Fig. 4.1. 
 
Fig 4.1 : Topologie de la cellule proposée en simple polarisation linéaire. 
4.2.1 Optimisation des dimensions de la cellule 
Les différentes dimensions de la cellule sont tout d’abord optimisées en considérant cette 
dernière placée dans un réseau infini périodique, illuminée par une onde plane sous incidence 
normale, avec le champ électrique polarisé orthogonalement aux fentes (suivant l’axe des 
abscisses). L'optimisation est réalisée comme suit : 
- Dans un premier temps, les dimensions initiales de la cellule, en particulier la longueur 
LS1 des fentes externes, sont optimisées de façon à obtenir au moins 270° de gamme de 
phases à la fréquence 5,35GHz lorsqu’on fait varier la longueur LS2 de la fente centrale 


























- Dans un second temps, les quatre valeurs identifiées de LS2 sont synthétisées par 
l’intermédiaire d’un chargement capacitif approprié dans la fente centrale, c'est-à-dire en 
faisant varier la longueur L2 de l’électrode de la capacité centrale pour une longueur LS2 
fixe. 
Il est bien connu que, pour assurer une faible dispersion fréquentielle de la phase, la largeur 
WS des fentes doit être la plus grande possible [68]. Par contre, le fait d’augmenter WS nécessite 
une augmentation de la longueur l des lignes métalliques qui servent à connecter les capacités à 
la métallisation. Ceci augmente l’effet inductif (apporté par ces lignes) en série avec la capacité, 
un compromis est alors à trouver. 
Initialement, les trois fentes ont une même largeur WS égale à 5mm. L’écart g entre les 
électrodes des capacités, la largeur e de ces dernières et l’espacement W entre les fentes sont 
fixés de 0,2mm (limite technologique de réalisation au sein du laboratoire). Les valeurs choisies 
pour WS, e et g imposent une longueur l de 2,2mm pour la ligne métallique qui sert à connecter la 
capacité au plan de masse. Sa largeur w est prise égale à 0,5mm. 
Les simulations montrent que, pour des fentes externes de longueur LS1 égale à 23mm, 
chargées chacune par une capacité de longueur L1 égale à 1mm, l'augmentation de la longueur 
LS2 de la fente centrale (initialement non chargée) pousse les réponses en phase vers les 
fréquences les plus basses (cf. Fig. 4.2). Une gamme de phases de 270° est obtenue à 5,35GHz et 
quatre états de phase uniformément distribués peuvent être sélectionnés afin d'obtenir un 
déphaseur 2-bit. La valeur 5mm pour le paramètre WS est donc retenue pour la suite de l’étude. 
Ensuite, les simulations montrent que, pour une fente centrale de longueur LS2 égale à 11mm, 
la variation de la longueur L2 de sa capacité permet d’obtenir quatre états de phase uniformément 
répartis à 5,35GHz et de faibles pertes (cf. Fig. 4.3). Ceci s’explique par le fait que 
l’augmentation de la longueur L2 des capacités variables rallonge artificiellement la fente 
centrale. Sa résonance (la plus haute) se trouve donc poussée vers les basses fréquences tout en 
améliorant sa dispersion. Grâce au couplage entre les fentes, la résonance (la plus basse) des 
fentes externes (plus longues) se trouve aussi poussée vers le bas avec une augmentation de sa 
dispersion fréquentielle. Les dispersions des résonances des deux fentes (longue et courte) sont 
donc complémentaires, et le décalage simultané des deux résonances vers les fréquences les plus 
basses permet d’assurer une variation parallèle des réponses en phase sur une large bande 
passante et sur une gamme de phases suffisante pour la sélection de quatre états uniformément 
répartis. Ces quatre valeurs sélectionnées pour la longueur L2 de la capacité centrale sont alors 
{0,6mm, 2,55mm, 3,45mm, 5,6mm}. 
La Fig. 4.4 illustre la variation de l'écart type de phase en fonction de la fréquence. Comme 
expliqué dans le chapitre précédent, sa valeur idéale est de 26° pour un déphaseur 2-bit avec 
quatre états espacés de 90°. Ici, la bande passante assurée est de 12% (de 5,02GHz à 5,66GHz) 
pour laquelle l'écart-type de phase reste en dessous de 31°, ce qui est mieux qu'un déphaseur 
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1,74-bit. En outre, la stabilité de l'écart de phase (proche de sa valeur idéale de 26°) sur une large 
bande passante reflète le parallélisme entre les réponses en phase en fonction de la fréquence, 
comme on le voit dans la Fig. 4.3.a. 
 
Fig. 4.2 : Réponses fréquentielles de la cellule en fonction de LS2 pour LS1 égale à 23mm et pour 
une longueur L1=1mm des électrodes des capacités des fentes externes. 
 
Fig. 4.3 : Performances de la cellule sous incidence normale en fonction de la longueur L2 de 
l’électrode de la capacité centrale lorsque LS1=23mm, LS2=11mm et L1=1mm pour les capacités 
des fentes externes : (a) réponses fréquentielles, (b) pertes. 
 
Fig. 4.4 : Ecart-type de phase de la cellule obtenu sous incidence normale pour LS1=23mm, 
LS2=11mm, L1=1mm pour les capacités externes et L2 variable pour la capacité centrale. 






































































































4.2.2 Comportement de la cellule sous incidence 
Dans ce paragraphe, la tenue sous incidence oblique de la cellule à triple fentes rectilignes est 
étudiée afin de déterminer la gamme d’angle d’incidence pour laquelle elle admet un 
comportement satisfaisant, qui sera essentiellement caractérisé ici par un nombre de bits 
équivalent supérieur à 1,74. La cellule est maintenant placée au sein d’un réseau infini 
périodique illuminé par une onde plane sous incidence oblique (cf. Fig. 4.5). La longueur L2 de la 
capacité centrale peut prendre une valeur de l’ensemble {0,6mm, 2,55mm, 3,45mm, 5,6mm} 
défini dans le paragraphe 4.2.1. 
 
Fig. 4.5 : Cellule unitaire sous incidence oblique et en considérant la polarisation suivant x : (a) 
polarisation TE, (b) polarisation TM. 
Les variations des réponses fréquentielles et des pertes de la cellule en fonction de l’angle 
d’incidence, pour les deux polarisations TE et TM, sont illustrées par la Fig. 4.6 et la Fig. 4.7 
respectivement. Dans les deux cas, les réponses en phase se trouvent décalées, sans apparition 
des résonances parasites dans la bande considérée. Cependant, la Fig. 4.8 montre que, pour les 
quatre états figés de L2 (0,6mm, 2,55mm, 3,45mm et 5,6mm), l’incidence oblique est 
préjudiciable aux performances de la cellule, surtout en polarisation TM. En effet, en polarisation 
TE, pour un angle d’incidence θ=15°, la bande passante pour laquelle le nombre de bits 
équivalent est supérieur à 1,74 (écart-type de phase inférieur à 31°) est de 10,7% (de 5GHz à 
5,57GHz), au lieu de 12% sous incidence normale. Pour θ=30°, cette bande se trouve réduite à 
4,7% (de 5,02GHz à 5,26GHz). Pour la polarisation TM, même pour un angle d’incidence 





















Fig. 4.6 : Variation des réponses fréquentielles et des pertes de la cellule suivant x, en 
polarisation TE, en fonction de l’angle d’incidence : (a) L2=0,6mm, (b) L2=2,55mm, (c) 
L2=3,45mm, (d) L2=5,6mm. 
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Fig. 4.7 : Variation des réponses fréquentielles et des pertes de la cellule suivant x, en 
polarisation TM, en fonction de l’angle d’incidence : (a) L2=0,6mm, (b) L2=2,55mm, (c) 





































































































































































Fig. 4.8 : Variation de l’écart-type de la phase réfléchie suivant x, en fonction de l’angle 
d’incidence pour la polarisation : (a) TE, (b) TM. 
Une solution qui permet de réduire l’effet préjudiciable de l’incidence oblique sur les 
performances de la cellule consiste à charger la fente centrale par une capacité de longueur L2 
définie, non pas seulement en fonction de la phase désirée, mais aussi en fonction de l’angle 
d’incidence. À titre d’exemple, ce dernier est maintenant figé à 30° en polarisation TE. Le 
redimensionnement est alors réalisé à 5,35GHz. Les simulations électromagnétiques montrent 
que, pour les nouvelles valeurs de la longueur L2 de la capacité centrale, soit 0,6mm, 2,85mm, 
3,6mm et 5,05mm (au lieu de 0,6mm, 2,55mm, 3,45mm et 5,6mm), quatre états de phase 
uniformément répartis et à faibles pertes sont obtenus (cf. Fig. 4.9). La variation de l’écart-type 
de phase en fonction de la fréquence montre que, pour une valeur inférieure 31°, la bande 
passante est de 9,7%, de 5GHz à 5,51GHz, (cf. Fig. 4.10) au lieu de 4,7% pour les valeurs 
initiales de L2. À 5,35 GHz, l’écart-type de phase vaut 26°, ce qui montre l’obtention de quatre 
états de phase uniformément répartis à cette fréquence. 
 
Fig. 4.9 : Performances de la cellule, pour une incidence de 30° en polarisation TE, en fonction 
de la longueur L2 de l’électrode de la capacité centrale : (a) réponses fréquentielles, (b) pertes. 




















































































































Fig. 4.10 : Ecart-type de phase obtenu pour une incidence de 30° en polarisation TE. 
Malgré la faisabilité de la solution proposée, elle est complexe à réaliser. En effet, dans le cas 
d’une vraie version active de la cellule, elle nécessite un système intelligent afin de reconfigurer 
la valeur de la capacité offerte par le(s) composant(s) de la fente centrale en fonction de la phase 
désirée et de l’angle d’incidence. Une solution alternative plus simple serait d’avoir une taille de 
fente variable en fonction de la position de la cellule dans le réseau. 
4.2.3 Performances dans un guide d’onde métallique 
Afin d'initier une validation expérimentale, les quatre configurations de la cellule, choisies 
sous incidence normale (c’est-à-dire 0,6mm, 2,55mm, 3,45mm et 5,6mm), sont maintenant 
simulées en plaçant la cellule à l’extrémité d'un guide d'onde métallique carré de dimension 
35×35mm² [95]. À cette configuration spécifique du guide correspond un angle d’incidence de 
53° en polarisation TE (plan H) (cf. Fig. 4.11), à 5,35GHz, à cause de la réflexion de l’onde sur 
les parois du guide. La Fig. 4.12 illustre, pour la cellule sans aucune ré-optimisation des 
dimensions, les quatre états de phase obtenus et l’écart-type de phase en fonction de la 
fréquence. La bande passante se trouve décalée vers le bas. Elle vaut 10,5% de 4,87GHz à 
5,41GHz. Ce décalage vers le bas est dû au décalage des réponses fréquentielles comme le 
montre la Fig. 4.13. 
On note que, pour une telle configuration de guide, les mesures ne peuvent pas être effectuées 
en dessous de 5GHz. En effet, la fréquence de coupure du mode fondamental (TE10) est de 
4,28GHz et une marge de près de 20% doit être utilisée afin d'éviter les phénomènes dispersifs 
proche de la coupure. Les dimensions de la cellule, en particulier LS1, LS2 et la longueur L de la 
capacité centrale, doivent donc être re-optimisées dans le guide afin de mener une validation 
expérimentale à partir de 5,1GHz. 
























Fig. 4.11 : Incidence de l’onde à l’intérieur du guide d’onde. 
 
Fig. 4.12 : Performances de la cellule dans le guide d’onde métallique : (a) réponses 
fréquentielles, (b) écart-type de phase. 
 
Fig. 4.13 : Comparaison entre les réponses fréquentielles de la cellule obtenues sous incidence 






































































4.2.4 Cellule re-dimensionnée dans le guide 
Afin de respecter la marge de 20% au-dessus de la fréquence de coupure du mode TE10 du 
guide, et dans le but de fournir une bande de fonctionnement au-delà de 5GHz, les longueurs LS1 
et LS2 des deux fentes sont rétrécies. En outre, afin de corriger l'effet de l'incidence sur les 
réponses fréquentielles, la longueur L2 de la capacité centrale est également redimensionnée. 
Leurs nouvelles valeurs sont cherchées en plaçant la cellule à l’extrémité d’un guide d’onde 
métallique carré de taille 35mm. 
Dans les simulations, le lamage du sabot, qui sert à déposer et à fixer la cellule au dessus de la 
cavité métallique (cf. Fig. 4.14), est ajouté afin de prendre en compte son effet sur les 
performances de la cellule. Les modélisations montrent que, pour LS1 égale à 21mm et LS2 égale à 
10mm, les quatre valeurs appropriées de L2 sont 0,8mm, 2,9mm, 3,71mm et 5,5mm, au lieu des 
valeurs optimisées sous incidence normale comme indiqué dans la Fig. 4.3. Ces nouvelles 
valeurs fournissent quatre états de phase uniformément réparties à 5,35GHz. Les pertes sont 
inférieures à 0,2dB et la bande passante, toujours définie par un écart-type de phase inférieur à 
31°, est de 11,5%, de 5,08GHz à 5,7GHz (cf. Fig. 4.15 et Fig. 4.16). 
 
Fig. 4.14 : Cellule à l’extrémité du guide d’onde avec le lamage du sabot métallique. 
 
Fig. 4.15 : Performances de la cellule dans le guide en fonction de la longueur L2 de l’électrode 
de la capacité centrale lorsque LS1=21mm, LS2=10mm et L1=1mm pour les capacités des fentes 
externes : (a) réponses fréquentielles, (b) pertes. 
guide d’onde métallique
cellule à l’extrémité du guide





































































Fig. 4.16 : Ecart-type de phase de la cellule dans le guide pour LS1=21mm, LS2=10mm, L1=1mm 
pour les capacités externes et L2 variable pour la capacité centrale. 
4.2.5 Validation expérimentale 
Afin de mener une validation expérimentale des cellules développées en 4.2.4, quatre 
maquettes (cf. Fig. 4.17), chacune correspondant à une longueur L2 de la capacité centrale, ont 
été fabriquées et mesurées en guide d’onde entre 5GHz et 5,8GHz au sein du laboratoire. 
 
Fig. 4.17 : Maquettes fabriquées et mesurées. 


























4.2.5.a Dispositif de mesure 
Il s’agit du dispositif qui a été utilisé au cours de la thèse d’Etienne Girard [96]. Le guide de 
mesure utilisé est illustré sur la Fig. 4.18. Il est composé de quatre parties : la première est une 
transition coaxial / guide WR 137 qui permet l’excitation d’une portion de guide rectangulaire. 
Ensuite, une transition linéaire assure le passage de cette portion rectangulaire vers la troisième 
partie, une portion de guide carré. Enfin, cette portion de guide carré se termine sur le sabot 
métallique dans lequel les cellules à mesurer seront placées. Le matériel nécessaire pour 
l’excitation se compose d’un analyseur de réseau (Agilent Technologies N5230A). Il n’existe 
qu’un unique accès sur le guide rectangulaire. De ce fait, le guide ne peut être excité et mesuré 
qu’en considérant un seul mode de propagation, TE10 ou TE01, ce qui ne pose pas de souci 
puisque la cellule est symétrique et qu’elle ne génère pas de polarisation croisée dans cette 
configuration d’excitation. 
 
Fig. 4.18 : Guide d’onde métallique utilisé pour les mesures. 
4.2.5.b Résultats de mesure 
Les résultats des mesures illustrés sur la Fig. 4.19 montrent un très bon accord entre les 
réponses fréquentielles simulées et mesurées pour chacune des valeurs de la longueur L2 de la 
capacité centrale. Un écart moyen entre 18° et 25° est repéré entre la phase simulée et la phase 
mesurée en fonction de l’état considéré. L’écart-type de phase mesuré, illustré sur la Fig. 4.20, 
montre que le nombre de bits équivalent est supérieur à 1,74 sur 11,3% de bande de 5GHz à 
5,6GHz. Les pertes mesurées dans cette bande sont inférieures à 0,8dB. On remarque que les 
pertes mesurées sont relativement élevées par rapport aux pertes simulées. Ceci est notamment 
dû à la procédure de mesure par la méthode du court-circuit décalé [97], moins précise pour la 
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Fig. 4.19 : Performances de la cellule dans le guide : (a) comparaison entre simulation et 
mesure des réponses fréquentielles, (b) pertes mesurées. 
 
Fig. 4.20 : Comparaison entre simulation et mesure de la variation de l’écart-type de phase en 
fonction de la fréquence. 
4.3 Cellule à double polarisation linéaire 
Dans la première partie de ce chapitre, on a mis en évidence les potentialités de la topologie à 
fentes rectilignes couplées à assurer des états de phase uniformément répartis sur une gamme de 
360° avec de faibles pertes, une large bande passante et une gamme d’angle d’incidence allant 
jusqu’à 30° en polarisation TE. Dans cette seconde partie, le principe des fentes couplées est 
transposé en double polarisation linéaire. Pour ce faire, un deuxième groupe de fentes rectilignes, 
orthogonal au premier, doit être ajouté. La logique est donc la suivante : la cellule triple fentes 
rectilignes de base (entourée en rouge), placée dans un réseau infini d’éléments identiques, peut 
être vue (grâce à la périodicité du réseau) comme étant une cellule à quatre fentes rectilignes 
(maille en pointillé vert), où la fente centrale de base est divisée en deux moitiés positionnées à 
l’extrémité de la maille en pointillé vert (cf. Fig. 4.21.a). Chacune de ces moitiés est chargée par 
une capacité variable pour contrôler la phase de l’onde réfléchie. On aura au total un groupe de 
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quatre fentes rectilignes horizontales : deux fentes longues, chacune chargée par une capacité 
fixe, positionnées à l’intérieur de la cellule, et deux fentes courtes, chacune chargée par une 
capacité variable, placées à l’extrémité de la cellule (cf. Fig. 4.21.b). Un deuxième groupe de 
fentes, orthogonal au premier, peut alors être introduit afin de rendre la cellule compatible avec 
un fonctionnement en double polarisation linéaire, comme  illustré sur la Fig. 4.21.c. 
 
Fig. 4.21 : Principe de l’extension de la cellule triple fentes de la simple polarisation linéaire à 
la double polarisation linéaire. 
4.3.1 Performances de la cellule dans le guide métallique 
Comme pour le cas de la simple polarisation linéaire, la cellule est imprimée sur un substrat 
de permittivité εr=2,17 et d’épaisseur h=1,6mm, suspendu à une distance hair=15,7mm au dessus 
d’une cavité métallique carrée de taille m=35mm (cf. Fig. 4.22). Elle utilise deux groupes 
orthogonaux de fentes rectilignes gravées dans un plan de masse. Les fentes horizontales sont 
utilisées pour la polarisation verticale (suivant l’axe des abscisses) et vice versa. Le principe de 
la cellule est de contrôler la phase de l’onde réfléchie, indépendamment pour les deux 
polarisations, avec les capacités chargées dans les fentes les plus courtes. Cet effet capacitif est 
dans ce cas obtenu par l’écart entre l’électrode et la paroi de la cavité métallique. Sa valeur peut 
être ajustée en variant la longueur L2 de l’électrode. Les dimensions, e, w, g et l, des capacités 
ainsi que l’espacement W entre les fentes et la largeur WS de ces dernières sont identiques au cas 
de la cellule triple fentes en simple polarisation linéaire, c’est-à-dire e=g=0,2mm, l=2,2mm, 
w=0,5mm, W=0,2mm et WS=5mm. De plus, la longueur LS1 des fentes les plus longues est prise 
de 19,3mm. Cette valeur correspond à la longueur maximale qu’on peut prendre pour éviter la 
connexion entre les fentes orthogonales et pour assurer un écart de 0,15mm entre elles suivant 
l’axe des abscisses et suivant l’axe des ordonnées. Cette longueur est imposée par la taille m de 
la maille, l’espacement W entre les fentes et la largeur WS de ces dernières suivant la relation 
(4.1) : 
                                           w3b =  − (3 × y3)− (2 × y) − (2 × 0,15)   (4.1) 
(a) (b) (c)
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La longueur LS2 des fentes courtes est fixée à 10mm comme dans le cas de la cellule triple fentes 
placée dans le guide métallique. Enfin, les fentes les plus longues sont chargées par une capacité 
fixe avec une électrode de longueur L1 égale à 1mm. Les quatre valeurs de la longueur L2 de 
l’électrode variable sont donc à re-optimiser. Les valeurs optimisées de L2 doivent permettre 
d’assurer, pour chacune des deux polarisations, quatre états de phase uniformément répartis avec 
une variation douce de la phase avec la fréquence, des pertes inférieures à 1dB et une bande 
passante supérieure à 10% en bande C. 
La cellule est simulée à l’intérieur d’un guide d’onde métallique de taille 35×35mm² où seul 
le mode fondamental TE10 (suivant l’axe des abscisses) est excité. L’optimisation montre que les 
quatre valeurs appropriées de la longueur L2 des capacités variables sont {0,8mm, 2,95mm, 
3,75mm, 5,5mm}. Le même principe de fonctionnement que la cellule triple fentes en simple 
polarisation est obtenu. L’augmentation de la longueur L2 des capacités variables pousse 
simultanément les résonances vers les basses fréquences assurant ainsi une variation parallèle des 
réponses en phase sur une large bande passante. Ceci est possible grâce au couplage entre les 
fentes. Quatre états de phase uniformément répartis avec de faibles pertes sont alors obtenus 
comme l’illustre la Fig. 4.23. La variation de l’écart-type de phase en fonction de la fréquence, 
illustrée sur la Fig. 4.24, montre que l’écart-type de phase est inférieur à 31° (nombre de bits 
équivalent supérieur à 1,74) sur une bande de 12,9%, de 5,21GHz à 5,93GHz. Cette bande est 
légèrement poussée vers le haut, en comparaison avec la cellule triple fentes, à cause de la 
longueur LS1 (des fentes les plus longues) de valeur 19,3mm au lieu de 21mm. 
Afin de mettre en relief l’indépendance du contrôle de la phase suivant les deux polarisations, 
les longueurs des capacités variables sont modifiées indépendamment dans les fentes 
horizontales (L2H) et verticales (L2V). Autrement dit, pour une longueur L2H figée des capacités 
variables des fentes horizontales, la longueur L2V des capacités variables des fentes verticales est 
modifiée. La Fig. 4.25 illustre les réponses fréquentielles et les pertes obtenues pour différentes 
longueurs des capacités variables des fentes horizontales. Les courbes sont en fait superposées 
les unes aux autres. La modification de la capacité variable des fentes verticales, pour une 
capacité figée des fentes horizontales n’influe donc ni sur la phase ni sur les pertes pour la 
polarisation suivant l’axe des abscisses. La modification de la longueur des capacités variables 
des fentes horizontales permet de contrôler la phase suivant cette polarisation. Ceci montre 
l’indépendance du contrôle de la phase entre les deux polarisations. 
À la fin de ce paragraphe, on note que les performances de cette cellule, lorsqu’elle est placée 
au sein d’un réseau infini périodique, et qu’elle est illuminée par une onde plane sous incidence 
normale, sont présentées en Annexe 2. 





Fig. 4.22 : Topologie de la cellule proposée en double polarisation linéaire : m=35mm, 
WS=5mm, W=0,2mm, w=0,5mm, e=g=0,2mm et l=2,2mm. 
 
Fig. 4.23 : Performances de la cellule double polarisation linéaire dans le guide, suivant « X », 
en fonction de la longueur L2 de l’électrode de la capacité variable lorsque LS1=19,3mm, 
LS2=10mm et L1=1mm pour les capacités fixes : (a) réponses fréquentielles, (b) pertes. 
 
Fig. 4.24 : Ecart-type de phase de la cellule dans le guide, suivant « X », pour LS1=19,3mm, 
LS2=10mm, L1=1mm pour les capacités fixes et les quatre valeurs appropriées de la longueur L2 













































































































Fig. 4.25 : Réponses fréquentielles et pertes suivant « X », lorsqu’on fait varier la longueur L2V 
des capacités variables des fentes verticales pour une longueur L2H des capacités variables des 
fentes horizontales figée de valeur : (a) 0,8mm, (b) 2,95mm, (c) 3,75mm, (d) 5,5mm. 
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4.3.2 Validation expérimentale 
Dorénavant, afin de faciliter la présentation des résultats, pour chaque polarisation, l’état de 
phase est nommé « Dn ». La lettre « D » est remplacée par « X » pour la polarisation suivant 
l’axe des abscisses, ou par « Y » pour la polarisation suivant l’axe des ordonnées. L’indice « n » 
représente un nombre entier {0, 1, 2 et 3} qui correspond à l’une des longueurs optimisées de la 
capacité variable, soit {0,8mm, 2,95mm, 3,75mm et 5,5mm} respectivement. À titre d’exemple, 
lorsque la longueur des capacités variables des fentes horizontales et la longueur des capacités 
variables des fentes verticales valent 2,95mm et 5,5mm, les états de phase sont respectivement 
« X1 » pour la polarisation suivant l’axe des abscisses et « Y3 » pour la polarisation suivant l’axe 
des ordonnées. Dix maquettes différentes, dont l’une est illustrée sur la Fig. 4.26, ont été 
fabriquées puis mesurées avec le même dispositif de mesure que celui de la section 4.2.5.a. Ces 
dix maquettes permettent, par une simple rotation de 90°, de valider les résultats des 16 
combinaisons possibles des états de phase. En effet, la maquette Xi/Yj permet de valider 
expérimentalement Xj/Yi.  
 
Fig. 4.26 : Une maquette fabriquée et mesurée pour la cellule à double polarisation linéaire. 
Les résultats sont évalués de la façon suivante : pour une configuration « Yn » figée, la 
longueur L2H des capacités de contrôle des fentes horizontales est modifiée. Les réponses 
fréquentielles mesurées, ainsi que les réponses simulées, sont illustrées sur la Fig. 4.27. Un très 
bon accord entre les deux est observé. En outre, les pertes mesurées (cf. Fig. 4.28) sont 
inférieures à 1dB à partir de 5,3GHz. En effet, comme on l’a déjà expliqué, le décalage de la 
résonance des fentes les plus longues vers les basses fréquences est accompagné par une 
augmentation de sa dispersion fréquentielle. Pour la configuration « X2 », cette résonance est 
retrouvée proche de 5,2GHz avec une dispersion fréquentielle relativement élevée. Ceci explique 
le caractère dissipatif de cette configuration autour de cette fréquence. D’autre part, la différence 
entre les pertes mesurées et les pertes simulées est principalement liée à la technique de mesure 
utilisée comme on l’a mentionné antérieurement. La variation de l’écart-type de phase mesuré en 
fonction de la fréquence, illustrée sur la Fig. 4.29, montre que l’écart-type de phase, pour la 
polarisation suivant « X », est inférieur à 31° de 5,25GHz à 5,8GHz. On conclut donc que, pour 
un nombre de bits-équivalent supérieur à 1,74 et des pertes inférieures à 1dB, la bande passante 
est de l’ordre de 9%, de 5,3GHz à 5,8GHz. 





Fig. 4.27 : Comparaison entre simulations et mesures des réponses fréquentielles suivant « X », 
pour les configurations : (a) Y0, (b) Y1, (c) Y2, (d) Y3. 
 
 
Fig. 4.28 : Pertes mesurées suivant « X », pour les configurations : (a) Y0, (b) Y1, (c) Y2, (d) Y3. 
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Fig. 4.29 : Ecart-type de phase mesuré suivant « X », pour des configurations figées suivant 
« Y » : (a) Y0, (b) Y1, (c) Y2, (d) Y3. 
4.4 Conclusion 
Dans ce chapitre, un nouveau concept pour les cellules déphaseuses des antennes réseaux 
réflecteurs a été présenté et validé en bande C. Il consiste à utiliser plusieurs fentes rectilignes 
couplées chargées par un nombre réduit de capacité(s) variable(s) pour contrôler la phase de 
l’onde réfléchie et pour obtenir quatre états de phase espacés de 90°sur une large bande passante. 
La combinaison de deux longueurs différentes des fentes permet de garantir la large bande, et le 
couplage entre les fentes permet de contrôler leurs résonances, donc la phase, par un nombre 
réduit de capacité(s) variable(s) représentant le(s) composant(s) reconfigurable(s). 
Dans une première partie, ce concept a été utilisé sur une cellule triple fentes rectilignes en 
simple polarisation linéaire. Elle utilise une seule capacité variable pour contrôler la phase 
réfléchie. La validation expérimentale a montré que le nombre de bits équivalent est supérieur à 
1,74 et les pertes sont inférieures à 1dB sur 11,3% de bande passante. De plus, les simulations 
ont montré que l’effet préjudiciable de l’angle d’incidence sur les performances de la cellule peut 
être corrigé en modulant la valeur de la capacité de contrôle en fonction de la phase désirée et en 
fonction de l’angle d’incidence. Une bande passante de 9,7% est ainsi obtenue pour un angle 
d’incidence de 30° en polarisation TE. 
Enfin, le même principe de fonctionnement a été transposé en double polarisation linéaire. La 
cellule est dans ce cas là constituée de deux groupes orthogonaux de fentes, chacun utilisant deux 
capacités variables pour contrôler la phase indépendamment dans chacune des deux 
polarisations. La validation expérimentale a montré que la bande passante mesurée est de 9%. 
Dans cette bande, le nombre de bits équivalent est supérieur à 1,74 et les pertes sont inférieures à 
1dB. 
Dans le chapitre suivant, le concept proposé ici est transposé en bande Ku. Une cellule 
déphaseuse en double polarisation linéaire est proposée, elle se caractérise par un nombre de bits 
équivalent supérieur tout en utilisant le même nombre de composants de contrôle. 





































Cellule déphaseuse 3-bit pour les antennes 
réseaux réflecteurs à double polarisation 
linéaire fonctionnant en bande Ku 
5.1 Introduction 
Dans le chapitre précédent, un nouveau concept de cellules déphaseuses reconfigurables, à 
large bande passante et à nombre réduit de composants de contrôle, a été proposé. Il consiste à 
utiliser, dans la même cellule, plusieurs fentes rectilignes (donc plusieurs résonateurs) afin 
d’élargir la bande passante, et à profiter du couplage entre les fentes pour réduire le nombre de 
composants de contrôle. Ce concept a été étudié et validé expérimentalement en bande C sur 
deux cellules, une en simple polarisation linéaire, l’autre en double polarisation linéaire. Quatre 
états de phase sont obtenus, avec une seule capacité variable pour la première cellule et deux 
capacités variables sur chacune des deux polarisations pour la seconde. 
D’un autre côté, dans le premier chapitre, on a évoqué l’intérêt d’augmenter le nombre d’états 
de phase dans le cas des cellules à phase discrète. L’amélioration de la quantification réduit en 
effet l’erreur de phase sur l’ouverture rayonnante et se traduit par un diagramme amélioré [72]. 
Dans ce chapitre, une cellule à double polarisation linéaire fonctionnant en bande Ku est 
proposée. Elle utilise le même concept à base de fentes couplées que la cellule à double 
polarisation linéaire du chapitre précédent, mais avec un nombre de bits équivalent supérieur. La 
topologie de cette nouvelle cellule est choisie de façon à que cette amélioration s’obtienne sans 
augmentation du nombre de capacités variables. On vise donc de meilleures performances à coût 
et complexité constants. On note que ce travail a été réalisé dans le cadre du projet MERCURY 
de l’Agence Spatiale Européenne. 
5.2 Cellule proposée et performances sous incidence 
normale 
Avant de présenter la cellule et son mode de fonctionnement, on note que l’objectif est de 
concevoir une cellule qui permet d’obtenir huit états de phase uniformément répartis autour de 
12,5GHz, avec des réponses fréquentielles parallèles entre elles sur une large bande passante 
(10%), des pertes inférieures à 1dB et deux capacités variables pour contrôler la phase dans 
chaque polarisation. 
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L’empilement de substrat utilisé est le même que celui de la cellule à fentes annulaires 
interconnectées du chapitre 3, il est imposé par notre partenaire industriel (Thales Alenia Space). 
Il s’agit d’une puce de silice fondue de taille 10,6mm, de permittivité relative εr=3,78 et 
d’épaisseur 0,525mm, déposée sur un substrat RO4003 de taille 12mm (λ0/2 à 12,5GHz), de 
permittivité relative εr=3,55 et d’épaisseur 3,04mm (cf. Fig. 5.1). Un anneau métallique, sur le 
RO4003, de largeur 0,7mm, entoure la puce de silice fondue et est connecté à la métallisation (or 
de conductivité 41×106S/m) sur la puce de silice par des languettes métalliques verticales. De 
plus, une cavité métallique entoure le RO4003 réduisant ainsi les phénomènes de couplage 
mutuel avec les cellules voisines. Les languettes métalliques verticales et la cavité métallique 
seront respectivement remplacées, dans la réalisation réelle de la cellule, par des « bondings » et 
une grille de trous métallisés traversant le RO4003. 
 
Fig. 5.1 : Empilement de substrat utilisé. 
La cellule doit être imprimée sur la puce de silice fondue de taille 10,6mm (0,44λ0 à 
12,5GHz). La place disponible pour accommoder quatre paires de fentes orthogonales est donc 
limitée et ne permet pas de répéter exactement la topologie utilisée dans le chapitre 4. Celle-ci 
est donc adaptée conformément à la Fig. 5.2.a. Les positions des fentes les plus courtes et des 
fentes les plus longues sont inversées (en comparaison avec la cellule caractérisée en bande C du 
chapitre précédent), et les fentes sont biseautées (forme trapézoïdale) de telle sorte que les fentes 
orthogonales soient séparées par une fine ligne métallique (en diagonale) de largeur a=0,2mm. 
Une ligne similaire (horizontale ou verticale) est utilisée pour séparer la petite et la grande fente 
de même orientation. Chacune des petites fentes est chargée par une capacité variable (cf. Fig. 
5.2.b). La variation de la valeur de ces capacités permet de moduler la longueur électrique de la 
fente et de contrôler la phase de l’onde réfléchie. La largeur WS1 de ces fentes est fixée à 1,5mm 
afin de prendre en compte l’espace nécessaire pour l’insertion du (ou des) composant(s) 
reconfigurable(s) pour une future version active de la cellule. À titre d’exemple, un MEMS 
capacitif (Coff=20fF et Con=400fF) fourni par le LAAS occupe une surface de 0,75×0,3mm². La 
largeur de la petite fente est donc suffisante pour mettre en cascade deux commutateurs MEMS 
dans le but de synthétiser les valeurs de capacité désirées. La fréquence de résonance des grandes 
fentes est optimisée en ajustant leurs largeurs WS2 et en optimisant la position de la coupure de 
taille b=0,3mm introduite dans chacune d’elles. Cette position est optimisée par les dimensions e 
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La taille Lp du plot métallique carré au centre de la cellule se déduit à partir de WS2 par la 
relation (5.1), du fait que WS1 et a sont figées. La valeur de d se déduit à partir de WS2 et de e 
(comme b=0,3mm) par la relation (5.2). Les nombres 10,6 et 0,5 dans la relation (5.1) 
correspondent respectivement à la taille de la puce de silice et au double de la largeur du cadre 
métallique qui entoure la face supérieure de la puce de silice. Ce cadre sert à connecter la 
métallisation de la silice à la métallisation du substrat RO4003 par l’intermédiaire des languettes 
métalliques verticales situées sur les quatre coins de la puce de silice comme on l’a indiqué 
antérieurement. 
                 wx = 10,6− (2 ×y3b)− (2 × y36)− (2 × ) − 0,5  (5.1) 
                    = y36 − A −      (5.2) 
Le processus d’optimisation consiste donc à trouver la largeur WS2 des fentes et la valeur de e 
(déterminant la position de la coupure) qui permettent, en variant la valeur des capacités des 
fentes centrales, de satisfaire aux spécifications visées. 
 
Fig. 5.2 : Concept de la cellule à double polarisation linéaire caractérisée en bande Ku : (a) 
schéma simplifié (sans capacités), (b) schéma avec capacités. 
5.2.1 Optimisation des dimensions de la cellule 
On note que l’optimisation des dimensions de la cellule est réalisée sous HFSS® en 
considérant cette dernière placée dans un réseau infini d’éléments identiques. Elle est illuminée 
par une onde plane sous incidence normale avec le champ électrique polarisé verticalement 
suivant l’axe des abscisses (cf. le repère de la Fig. 5.3). Les capacités variables des petites fentes 
sont modélisées en simulation par des éléments localisés. Lors de l’optimisation, le cadre 
métallique qui entoure la face supérieure de la silice est amené à une largeur f=0,15mm (au lieu 
de 0,25mm). Il est éloigné de g=0,1mm de l’extrémité de la puce (cf. Fig. 5.3). Ceci est fait afin 
d’éviter d’arracher la métallisation du cadre, lors de la réalisation réelle et du découpage de la 
puce de silice avec la scie, ce qui pourrait être préjudiciable sur les performances de la cellule. 
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passante et la gamme de phases : deux petites fentes trapézoïdales chargées par des capacités 
variables, deux grandes fentes trapézoïdales chacune chargée par une coupure, et deux fentes de 
forme rectangulaire, les plus longues, placées sur les tranches verticales de la puce de silice (cf. 
Fig. 5.4). Ces dernières sont indispensables pour garantir un comportement large bande de la 
cellule comme cela va être démontré ultérieurement. Les fentes selon l’axe des abscisses sont 
utilisées pour la polarisation selon l’axe des ordonnées et vice versa. Pour chacune des deux 
polarisations, huit états de phase sont recherchés. Comme les deux polarisations doivent être 
indépendantes, l’état de phase d’une configuration suivant l’axe des abscisses ne doit pas 
changer lorsque la configuration suivant l’axe des ordonnées change et réciproquement. 
 
Fig. 5.3 : Cellule déphaseuse proposée avec l’empilement de substrat utilisé. 
 
Fig. 5.4 : Vue 3D de la cellule déphaseuse proposée. 
Le processus d’optimisation est mené en deux temps. Dans un premier temps, on recherche la 
largeur WS2 la plus favorable. Le critère utilisé consiste à obtenir des réponses fréquentielles 
aussi linéaires et parallèles que possibles, lorsque l’on fait varier la capacité de chargement. La 
gamme de variation de cette capacité est choisie entre 10fF et 400fF. Les valeurs extrêmes sont 
assez représentatives de ce qu’il serait possible d’obtenir avec un MEMS capacitif. Pour toute 
cette étude, les coupures de taille b=0,3mm sont centrées sur les fentes. La Fig. 5.5 illustre 
l’évolution obtenue pour trois valeurs de WS2 (WS2=0,85mm, 1,85mm et 2,85mm). Pour 
WS2=0,85mm (cf. Fig. 5.5.a), la gamme de phases assurée à la fréquence centrale f0=12,5GHz 
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WS2=1,85mm (cf. Fig. 5.5.b), la gamme de phases assurée est de 310°, mais le parallélisme 
semble encore améliorable du fait qu’une seule résonance est utilisée. Enfin, pour WS2=2,85mm, 
les réponses fréquentielles obtenues montrent que la gamme de phases assurée est de 300° avec 
un bon parallélisme entre elles (cf. Fig. 5.5.c). Cette largeur est alors retenue pour la suite de 
l’optimisation. 
 
Fig. 5.5 : Réponses fréquentielles obtenues, en variant la valeur de la capacité dans les fentes 
centrales, pour différentes largeurs WS2 : (a) 0,85mm, (b) 1,85mm, (c) 2,85mm. 
Dans un deuxième temps, la largeur WS2 des fentes trapézoïdales les plus longues étant figée à 
2,85mm, les positions des coupures de taille b=0,3mm sont maintenant à optimiser. Comme on 
l’a vu, initialement la coupure est centrée sur la fente ce qui correspond à e=1,275mm. Le fait de 
diminuer e (e=0,275mm) est préjudiciable sur le parallélisme des réponses fréquentielles (cf. Fig. 
5.6.a). Par contre, ce parallélisme se trouve amélioré en l’augmentant. En effet, pour 
e=2,275mm, la gamme de phases assurée est de l’ordre de 315°, ce qui est suffisant pour garantir 
huit états de phase avec 45° d’écart entre eux. De plus, la variation de la phase avec la fréquence 
est douce sur une large bande passante, assurant ainsi un très bon parallélisme entre les courbes 
(cf. Fig. 5.6.b). 
 
Fig. 5.6 : Réponses fréquentielles de la cellule, obtenues en variant la valeur des capacités des 
fentes centrales, pour : (a) e=0,275mm, (b) e=2,275mm. 
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5.2.2 Cellule optimisée à capacités interdigitées 
Les différentes dimensions (en mm) de la cellule optimisée sont résumées dans le Tableau 5.1. 
Tableau 5.1 : Dimensions en mm de la cellule optimisée. 
Lc Ls WS1 WS2 a b c d e f g 
12 10,6 1,5 2,85 0,2 0,3 0,7 0,275 2,275 0,15 0,1 
Afin de s'approcher au mieux de la réalité et de mener une validation expérimentale, des 
simulations de la cellule sont effectuées où les différents états de la capacité variable sont 
remplacés par des états figés. La capacité de 10fF est ainsi remplacée par une coupure simple de 
0,15mm (quasiment assimilable à un circuit ouvert), la capacité 400fF est remplacée par un 
véritable court-circuit, et chacune des capacités intermédiaires est remplacée par une capacité 
interdigitée appropriée (cf. Fig. 5.7) dont les dimensions (en µm) sont résumées dans le Tableau 
5.2. De plus, l’épaisseur de 3µm de la métallisation est ajoutée en simulation afin de prendre en 
compte son effet sur la capacité obtenue avec les doigts interdigités. Les réponses fréquentielles 
et les pertes obtenues pour la polarisation suivant l’axe des abscisses sont illustrées dans la Fig. 
5.8. La plage de phases fournie à la fréquence centrale f0=12,5GHz est de 325°, suffisante pour 
obtenir huit états de phase uniformément espacés de 45°. De plus, les pertes sont inférieures à 
1dB à partir de 11,7GHz dans la bande considérée.  
 
Fig. 5.7 : Circuit-ouvert, capacité interdigitée et court-circuit utilisés pour charger les petites 
fentes. 
Tableau 5.2 : Dimensions en µm de la capacité interdigitée pour chacun des états 
intermédiaires. 
état L α β σ ai bi ae be 
2 870 0 40 30 120 120 95 120 
3 1190 0 40 30 120 120 95 120 
4 1080 0 20 20 130 130 80 130 
5 1600 20 40 30 120 120 120 120 
6 1440 0 20 20 130 130 110 130 
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Fig. 5.8 : Performances de la cellule à capacités interdigitées, sous incidence normale et pour la 
polarisation suivant l’axe des abscisses : (a) réponses fréquentielles, (b) pertes. 
Comme pour les cellules à phase discrète précédentes, le critère de l’écart-type de phase décrit 
dans le paragraphe 3.4.4 du chapitre 3 est utilisé afin d’évaluer les performances de la cellule en 
termes de répartition des états de phase et de bande passante. D’après les relations (3.3)-(3.6), 
dans le cas d’une cellule à huit états de phase (déphaseur 3-bit), la valeur idéale de l’écart-type 
vaut 13°. Pour notre cellule, la variation de l’écart-type de phase en fonction de la fréquence est 
illustrée sur la Fig. 5.9. Sa valeur est inférieure à 14°, ce qui correspond à un déphaseur 2,9-bit, 
sur 6,84% de bande passante, de 12GHz à 12,85GHz. Pour un écart-type de phase inférieur à 17° 
(déphaseur 2,61-bit) et des pertes inférieures à 1dB, la bande passante assurée est de 12%, de 
11,7GHz à 13,2GHz. 
 
Fig. 5.9 : Ecart-type de phase de la cellule optimisée, sous incidence normale, pour la 
polarisation suivant l’axe des abscisses. 
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5.2.3 Indépendance du contrôle de la phase entre les 
deux polarisations 
Afin de démontrer l’indépendance du contrôle de la phase entre les deux polarisations, une 
configuration particulière (ici l’état 3) est choisie pour la polarisation suivant l’axe des 
ordonnées. D’autre part, les capacités de contrôle de la phase pour la polarisation suivant l’axe 
des abscisses sont modifiées en allant du « circuit-ouvert » jusqu’au « court-circuit ». La Fig. 
5.10 montre que le résultat obtenu pour la polarisation suivant l’axe des ordonnées ne change pas 
avec la variation de la configuration suivant l’axe des abscisses. Des courbes superposées sont 
obtenues mettant en évidence l’indépendance du contrôle de la phase entre les deux 
polarisations. Des résultats similaires sont obtenus pour les autres configurations (voir Annexe 
3). 
De plus, une configuration particulière est choisie afin d’illustrer la distribution du champ 
électrique dans les fentes pour les deux polarisations. Chacune des fentes centrales orientées 
suivant l’axe des ordonnées est chargée par une capacité interdigitée, alors que les fentes 
orientées suivant l’axe des abscisses sont chargées par un « circuit-ouvert ». La Fig. 5.11 montre 
que lorsque le champ électrique est polarisé suivant l’axe des abscisses, seules les fentes 
orientées suivant l’axe des ordonnées sont excitées et contribuent au rayonnement. Inversement, 
lorsque le champ électrique est polarisé suivant l’axe des ordonnées, les fentes orientées suivant 
l’axe des ordonnées ne contribuent pas au fonctionnement de la cellule. 
 
Fig. 5.10 : Réponses fréquentielles (a) et pertes (b) pour la polarisation suivant l’axe des 
ordonnées, à configuration figée, lorsqu’on fait varier la configuration orthogonale. 
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Fig. 5.11 : Distribution du champ électrique pour les deux polarisations. 
5.2.4 Intérêt des fentes sur les tranches verticales de la 
puce de silice 
Afin de démontrer l’intérêt des fentes rectangulaires (les plus longues) situées sur les tranches 
verticales de la puce de silice, des simulations supplémentaires sont menées mais avec ces fentes 
court-circuitées. Le court-circuit est assuré par des languettes métalliques verticales au milieu de 
ces fentes. Le résultat illustré sur la Fig. 5.12, en comparaison avec la Fig. 5.8.a, montre que la 
bande fréquentielle sur laquelle le parallélisme entre les courbes est assuré est réduite. Une forte 
résonance apparaît maintenant vers les hautes fréquences. Ceci met en évidence le rôle 
indispensable de ces fentes pour le bon fonctionnement de la cellule afin de garantir un bon 
parallélisme entre les courbes et une bonne linéarité des réponses fréquentielles. 
 
Fig. 5.12 : Réponses fréquentielles pour la polarisation suivant l’axe des abscisses, obtenues 
lorsque les fentes des tranches verticales de la puce de silice sont court-circuitées. 
5.3 Cellule placée dans un guide d’onde métallique 
Pour la validation expérimentale des performances, la cellule est maintenant simulée en 
utilisant l’approche guide d’onde, c’est-à-dire en plaçant deux cellules identiques à la fin d’un 
guide d’onde métallique rectangulaire de taille 24×12mm2 (cf. Fig. 5.13). Le guide est excité 
champ électrique polarisé 
suivant « X »
champ électrique polarisé 
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selon le mode TE10 (suivant l’axe des abscisses). On note qu’il s’agit d’un nouveau guide 
d’onde, développé spécifiquement par Thales pour le projet MERCURY. Cette configuration 
spécifique du guide correspond à un angle d’incidence θ dont la valeur, en fonction de la 
fréquence, est résumée dans le Tableau 5.3. Le comportement obtenu est globalement similaire 
au comportement sous incidence normale, un écart maximal de l’ordre de 18° est observé si on 
compare les deux cas à la fréquence centrale f0=12,5GHz (cf. Fig. 5.14). Les réponses 
fréquentielles, illustrées à la Fig. 5.15, montrent que la gamme de phases assurée à la fréquence 
centrale est de l’ordre de 331°. Le nouvel écart-type de phase et les pertes sont illustrées sur la 
Fig. 5.16 et la Fig. 5.17 respectivement. La bande passante obtenue est de 9,6% (11,8GHz-
13GHz) pour un nombre de bits équivalent supérieur à 2,61 (écart-type de phase inférieur à 17°) 
et des pertes inférieures à 1dB. 
 
Fig. 5.13 : Deux cellules identiques dans le guide d’onde métallique. 
Tableau 5.3 : Angle d’incidence dans le guide en fonction de la fréquence. 
f (GHz) 11,5 12 12,5 13 13,5 
θ (°) 33 31,4 30 28,7 27,6 
 
Fig. 5.14 : Comparaison entre la phase réfléchie obtenue sous incidence normale et la phase 
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Fig. 5.15 : Réponses fréquentielles des différents états de la cellule dans le guide, pour la 
polarisation suivant l’axe des abscisses. 
 
Fig. 5.16 : Ecart-type de phase de la cellule dans le guide, pour la polarisation suivant l’axe des 
abscisses. 
 
Fig. 5.17 : Pertes des différents états de la cellule dans le guide, pour la polarisation suivant 
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5.4 Validation expérimentale 
Différentes cellules ont été fabriquées par le LAAS, et mesurées par notre partenaire industriel 
Thales Alenia Space afin de valider expérimentalement les performances de la cellule. La Fig. 
5.18 illustre deux cellules identiques à l'intérieur du guide d'onde métallique. Chacune des 
languettes métalliques verticales, situées sur les quatre coins de la cellule, utilisées dans les 
simulations pour assurer la connexion entre la métallisation de la silice à la métallisation sur le 
substrat RO4003, est remplacée par trois « bondings » dans la mise en œuvre réelle. 
 
Fig. 5.18 : Deux cellules identiques dans le guide. 
La comparaison entre les réponses fréquentielles simulées et mesurées, et les pertes mesurées 
sont illustrées sur la Fig. 5.19 et la Fig. 5.20 respectivement. L’accord entre la phase simulée et 
la phase mesurée est globalement très bon, la légère différence observée est principalement due à 
l’incertitude sur la fabrication des capacités interdigitées. Au niveau des pertes, des résonances 
parasites apparaissent clairement à 11,85GHz pour la configuration appelée « état 7 », et à 
12,7GHz pour la configuration appelée « état 5 » (cf. Fig. 5.20).  
 
Fig. 5.19 : Comparaison entre simulations et mesures de la phase, pour la polarisation suivant 
l’axe des abscisses, quelle que soit la configuration de la polarisation orthogonale. 
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Fig. 5.20 : Pertes mesurées, pour la polarisation suivant l’axe des abscisses, quelle que soit la 
configuration de la polarisation orthogonale. 
Des mesures sur les dimensions des capacités interdigitées chargées dans les fentes centrales 
de la cellule ont été effectuées à l'aide d'une loupe binoculaire reliée à un PC. La précision de 
mesure de la largeur du gap séparant les doigts interdigités est de ±3µm. Une différence de 
dimensions entre les capacités de la même polarisation a été observée. Cette différence génère un 
chargement dissymétrique dans la cellule, ce qui peut entraîner une résonance parasite comme 
cela a été démontré dans [82] et [98]. 
Une rétrosimulation de la configuration « état 5 », avec des capacités dissymétriques, a été 
réalisée afin d’explorer l’effet de cette dissymétrie sur le comportement de la cellule. Plus 
précisément, deux cellules sont simulées à l’intérieur d’un guide d’onde métallique rectangulaire 
(cf. Fig. 5.21). Le Tableau 5.4 résume les dimensions (en µm) des capacités utilisées dans cette 
simulation. Cette dernière montre que la résonance parasite apparaît autour de 12,55GHz (cf. 
Fig. 5.22), ce qui démontre le rôle de cette dissymétrie dans l'apparition de ces résonances 
parasites et la réduction de la bande passante. On remarquera que, si la rétrosimulation permet 
bien de reproduire l’effet des résonances parasites, elle n’est toutefois pas suffisante pour 
retrouver les valeurs exactes des niveaux obtenus en mesure. Cette différence s’explique 
notamment par le fait que la simulation n’intègre pas tous les « défauts » de la cellule réelle (petit 
problème d’alignement dans le guide par exemple). 
Afin de se débarrasser de l'effet des résonances parasites sur la bande passante, la bande de 
fréquence doit être réduite à 11,92GHz-12,65GHz, où les pertes sont inférieures à 1dB. L'écart-
type de phase en fonction de la fréquence est donné à la Fig. 5.23 pour cette bande limitée. Il 
reste inférieur à 17° (nombre de bits équivalent meilleur que 2,61) jusqu'à 12,53GHz. En 
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Fig. 5.21 : Deux cellules dans le guide d’onde, chargées par des capacités dissymétriques. 
Tableau 5.4 : Dimensions en µm des capacités interdigitées dissymétriques utilisées dans la 
rétrosimulation. 
capacité L α β σ ai bi ae be 
C1 1600 26 37 27 121,5 123 121,5 123 
C2 1600 14 43 33 118,5 117 118,5 117 
C3 1600 26 43 27 118,5 123 118,5 123 
C4 1600 14 37 33 121,5 117 121,5 117 
 
Fig. 5.22 : Pertes simulées de l’état 5, pour la polarisation suivant l’axe des abscisses, lorsque 
la cellule est chargée par des capacités idéales et par des capacités dissymétriques. 
 
Fig. 5.23 : Ecart-type de phase mesuré, pour la polarisation suivant l’axe des abscisses, quelle 
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5.5 Comportement de la cellule sous incidence oblique 
Le fonctionnement sous incidence oblique est également étudié. Pour ce faire, la cellule est 
placée dans un réseau infini d'éléments identiques. Elle est illuminée par une onde plane sous 
incidence oblique. Deux cas sont considérés : la polarisation TM et la polarisation TE (cf. Fig. 
5.24). 
 
Fig. 5.24 : Cellule unitaire sous incidence oblique et en considérant la polarisation suivant l’axe 
des abscisses : (a) polarisation TM, (b) polarisation TE. 
Les simulations montrent que, pour la polarisation TE, même pour un angle d'incidence élevé 
(θ=30°), les performances de la cellule sont similaires à celles obtenues sous incidence normale 
(cf. Fig. 5.25). En effet, une bande passante de 9,6% (11,8GHz-13GHz) est obtenue pour des 
pertes inférieures à 1dB et un nombre de bits équivalent supérieur à 2,61 (cf. Fig. 5.26). 
 
Fig. 5.25 : Performances de la cellule, pour un angle d’incidence θ=30° en polarisation TE 
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Fig. 5.26 : Ecart-type de phase de la cellule, pour un angle d’incidence θ=30° en polarisation 
TE suivant l’axe des abscisses. 
À l’inverse, pour la polarisation TM, même pour un faible angle d’incidence (θ=10°), des 
résonances parasites apparaissent. Elles se traduisent par une forte atténuation du module du 
coefficient de réflexion comme le montre la Fig. 5.27. Ces résonances apparaissent au-delà de 
12,5GHz et en-deçà de 12GHz. En conséquence, la bande utile est réduite à 500MHz, de 12GHz 
à 12,5GHz, comme pour la bande passante expérimentale définie à partir de la Fig. 5.20. La Fig. 
5.28 et la Fig. 5.29 illustrent les performances de la cellule, dans la bande passante réduite, pour 
différents angles d’incidence en polarisation TM. Lorsque l'angle d'incidence est augmenté, les 
pertes deviennent plus élevées et les différentes réponses en phase de la cellule se trouvent 
légèrement décalées vers des fréquences plus basses. En conclusion, pour un angle d'incidence 
de θ=30°, les pertes sont inférieures à 1dB et le nombre de bits équivalent est supérieur à 2,61 
(écart type de phase inférieur à 17°) sur 2,5% de bande passante, entre 12GHz et 12,3GHz. Pour 
ce même critère, et pour un angle d’incidence allant jusqu’à θ=20° en polarisation TM, la bande 
passante assurée par la cellule est de 4%, entre 12GHz et 12,5GHz. 
 
Fig. 5.27 : Pertes de la configuration « état 4 », en polarisation TM suivant l’axe des abscisses, 
pour différents angles d’incidence. 
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Fig. 5.28 : Performances de la cellule, pour différents angles d’incidence, en polarisation TM 
suivant l’axe des abscisses. 
 
Fig. 5.29 : Ecart-type de phase de la cellule, pour différents angles d’incidence, en polarisation 
TM suivant l’axe des abscisses. 
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Une simulation supplémentaire est réalisée, pour un angle d’incidence particulier en thêta (θ) 
et en phi (φ), soit θ=20° et φ=30°, avec un chargement capacitif identique suivant l’axe des 
abscisses et l’axe des ordonnées. Cette simulation montre l’obtention de réponses fréquentielles 
parallèles entre elles avec des pertes inférieures à 1dB, entre 12GHz et 12,5GHz, suivant les 
deux axes (cf. Fig. 5.30). De plus, la Fig. 5.31 illustre la variation de l’écart-type de phase en 
fonction de la fréquence, pour cette incidence particulière, suivant les deux polarisations. Sa 
valeur reste inférieure à 14,1° (nombre de bits équivalent supérieur à 2,88) sur toute la bande 
réduite. D’autre part, la Fig. 5.32 montre que l’amplitude de la réflexion en polarisation croisée 
est inférieure à 25dB sur cette bande réduite, ce qui démontre la bonne isolation entre les deux 
polarisations. 
À titre de remarque, on note que la cellule chargée par des capacités identiques mais excitée 
avec un angle d’incidence non nul se comporte globalement comme la cellule chargée par des 
capacités dissymétriques mais illuminée avec une incidence normale. Cela s’explique par le fait 
que l’incidence oblique est responsable de la génération d’une dissymétrie implicite dans la 
cellule. 
 
Fig. 5.30 : Performances de la cellule, illuminée avec un angle d’incidence (θ=20°, φ=30°), 
pour la polarisation : (a) suivant l’axe des abscisses, (b) suivant l’axe des ordonnées. 
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Fig. 5.31 : Ecart-type de phase de la cellule, illuminée avec un angle d’incidence (θ=20°, 
φ=30°), pour les deux polarisations. 
 
Fig. 5.32 : Amplitude de la réflexion en polarisation croisée de la cellule, illuminée avec un 
angle d’incidence (θ=20°, φ=30°). 
5.6 Extension de la cellule proposée en actif 
Dans ce paragraphe, une étude préliminaire est présentée afin de montrer la potentialité de la 
cellule à être transposée en une vraie cellule active. 
Comme démontré précédemment, lorsque la charge des fentes centrales évolue d’un « circuit-
ouvert » à un « court-circuit », une gamme de phases de 325° est assurée, ce qui permet 
l’obtention de huit états de phase uniformément répartis sur les 360°. Comme indiqué dans le 
premier chapitre de ce rapport, la variation discrète de la phase est principalement obtenue en 
utilisant des composants reconfigurables tels que les diodes PIN et les commutateurs à MEMS. 
Or ces composants ne fournissent que deux états différents en fonction de la commande 
appliquée. Plusieurs commutateurs doivent donc être mis en cascade et plusieurs commandes 
sont nécessaires si l’on veut multiplier le nombre d’états. 
Ici, pour des raisons de simplicité, la technique de routage proposée s’applique directement à 
un seul composant requérant une seule tension de polarisation, comme par exemple la diode 
varicap [83]. Chacune des fentes trapézoïdales centrales est alors supposée chargée par une 
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diode varicap, modélisée en simulation par un élément localisé. Pour assurer le routage des 
commandes, quatre trous métallisés sont percés au centre du plot métallique carré de la cellule à 
travers le substrat. Chaque trou est utilisé pour polariser une diode. Une couche de « transfer 
tape », d’épaisseur 20µm et de permittivité εr=3,55, sur laquelle est imprimée une image du plot 
métallique central, est ajoutée au-dessus de la cellule afin de masquer les trous métallisés (cf. 
Fig. 5.33). 
La cellule est placée au centre d’un réseau infini d’éléments identiques, elle est illuminée par 
une onde plane sous incidence normale. Les simulations ont montré des résultats prometteurs, la 
gamme de phases assurée à la fréquence centrale f0=12,5GHz est de 290° (cf. Fig. 5.34) quand la 
capacité de la diode varie de 10fF à 600fF. La gamme de phases est légèrement inférieure à la 
gamme théorique de 315°, et les valeurs de capacité nécessaires sont différentes de celles 
indiquées sur la Fig. 5.6.b du paragraphe 5.2.1. Cette différence est probablement due aux trous 
métallisés de polarisation des diodes qui sont ici pris en compte en simulation. De plus, un très 
bon parallélisme entre les réponses fréquentielles est obtenu dans la bande 12GHz-13GHz où les 
pertes sont inférieures à 1dB. L’écart-type de phase, illustré à la Fig. 5.35, montre qu’un nombre 
de bits équivalent égal à 2,82 est obtenu à la fréquence centrale. Pour un écart-type de phase 
inférieur à 17° (nombre de bits équivalent supérieur à 2,61) et des pertes inférieures à 1dB, la 
bande passante assurée est de 8%, entre 12GHz et 13GHz. À titre d’illustration, il existe sur le 
marché des diodes varicap disponibles immédiatement (MGV125-08 de Aeroflex-Metelics) qui 
permettent de couvrir une gamme de capacités entre 600fF et 50fF lorsque la tension de 
polarisation varie de 2V à 20V. À cette gamme correspond une plage de phases de 270°. 
On notera que la notion de nombre de bits équivalents n’est plus aussi pertinente dans ce cas 
puisque n’importe quel état intermédiaire peut théoriquement être obtenu avec une variation 
continue de la capacité. C’est donc en définitive plutôt la gamme totale de phases couverte qui, 
en fixant l’intervalle de phases inaccessibles, définit les performances de la cellule. 
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Fig. 5.34 : Performances de la cellule active à base de diodes varicap, pour la polarisation 
suivant l’axe des abscisses : (a) réponses fréquentielles, (b) pertes. 
 
Fig. 5.35 : Écart-type de phase de la cellule reconfigurable à base de diodes varicap, pour la 
polarisation suivant l’axe des abscisses. 
5.7 Conclusion 
Dans ce chapitre, une nouvelle cellule déphaseuse pour les réseaux réflecteurs à double 
polarisation linéaire, fonctionnant en bande Ku, est proposée. Elle utilise seulement quatre 
capacités variables afin de contrôler indépendamment la phase réfléchie dans les deux 
polarisations. Les simulations montrent que la phase varie linéairement avec la fréquence, 
fournissant huit états de phase uniformément distribuées avec des pertes inférieures à 1dB sur 
9,6% de bande passante. Différentes cellules, à états figés, ont été fabriquées et mesurées dans un 
guide d'onde métallique. La comparaison entre les réponses fréquentielles simulées et les 
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capacitive des fentes centrales évolue d'un « circuit-ouvert » à un « court-circuit ». Elle montre 
toutefois la sensibilité des performances aux tolérances de réalisation : une dissymétrie de la 
structure se traduit par l’apparition de résonances parasites et donc par une réduction de la bande 
passante. Cette même réduction est également trouvée lorsque l’angle d’incidence augmente en 
polarisation TM, ce qui est naturel puisque l’excitation sous incidence oblique est aussi 
responsable d’un fonctionnement dissymétrique de la cellule. Il reste que pour une incidence 
limitée à 30°, les performances de la cellule sont préservées sur une bande de 2,5%. 
On rappelle que cette étude a été menée dans la première phase d’un projet ESA dans laquelle 
notre rôle consistait à proposer et valider des concepts de cellules reconfigurables à 
bipolarisation. La seconde phase (dans laquelle l’IETR n’est pas impliqué directement) doit 
transformer l’essai à l’aide de composants réels. Dans cette optique, nous avons proposé et validé 
en simulation une première solution permettant de polariser un composant assimilable à une 




La thèse présentée dans ce mémoire a porté sur la recherche de nouvelles topologies de 
cellules déphaseuses imprimées, pour les réseaux réflecteurs passifs et reconfigurables. Elles 
apportent des solutions au problème de la bande passante limitée des cellules déphaseuses, tout 
en préservant une relative simplicité, un faible coût de réalisation, et notamment un nombre 
réduit de composants de contrôle dans le cas de cellules reconfigurables. Au total, cinq cellules 
différentes ont été étudiées. 
La première cellule, destinée aux réseaux réflecteurs passifs en double polarisation, se 
caractérise par son évolution géométrique douce. Elle consiste à combiner, dans un même cycle, 
trois géométries différentes : une croix, une ouverture carrée et un anneau métallique à méandres, 
utilisées en dessous de leurs résonances. Chaque géométrie permet d’assurer une gamme de 
phase complémentaire par rapport aux autres pour garantir la couverture des 360°. Comme les 
motifs fonctionnent en dessous de leurs résonances, de très faibles dispersions sont obtenues et 
une large bande passante a été démontrée pour la cellule unitaire. Sous incidence oblique, en 
polarisation TM, des résonances inattendues apparaissent vraisemblablement à cause du 
couplage entre les modes de surface et les modes de Floquet. Il a été démontré que la réduction 
de la taille de la maille (λ0/3) permet de retarder l’apparition de ces résonances, préservant ainsi 
une bande passante acceptable sous incidence oblique. 
La deuxième cellule étudiée est destinée aux réseaux réflecteurs reconfigurables à base de 
MEMS, en simple polarisation linéaire. Elle consiste à utiliser deux fentes annulaires 
concentriques interconnectées chargées par des commutateurs à MEMS. Il a été démontré par des 
simulations qu’une telle topologie de cellule nécessite un agencement de trois MEMS capacitifs 
dans chacune des fentes afin d’assurer un comportement satisfaisant. La topologie de cette 
cellule ne semble toutefois pas adaptée pour un fonctionnement en double polarisation linéaire, 
notamment en raison de sa relative complexité et de ses performances assez limitées. Des 
topologies plus simples, dites cellules à fentes rectilignes couplées, et utilisant un nombre réduit 
de composants de contrôle ont donc été proposées. 
La troisième cellule proposée consiste à utiliser trois fentes rectilignes couplées chargée par 
une seule capacité variable pour contrôler la phase en simple polarisation linéaire. Le concept a 
d’abord été étudié et validé expérimentalement en bande C. Il a ensuite été transposé en double 
polarisation linéaire, sur une cellule utilisant deux capacités variables par polarisation et 
fonctionnant dans la même bande. La bande passante obtenue, pour un nombre de bits équivalent 
supérieur à 1,74 et des pertes inférieures à 1dB, est de 11,3% pour la cellule en simple 
polarisation linéaire contre 10% pour la double polarisation linéaire. 
La dernière cellule est inspirée de la cellule à double polarisation linéaire précédente, et 




cellule précédente, pour le même coût et la même complexité de réalisation. Des mesures 
réalisées sur des cellules à états figés ont permis de valider la plage de phase fournie lorsque la 
charge capacitive évolue d'un « circuit-ouvert » à un « court-circuit ». 
Perspectives 
Les travaux présentés dans ce rapport de thèse proposent donc plusieurs topologies de cellules 
originales avec des performances prometteuses, notamment pour des réseaux reconfigurables à 
faible coût. Certaines limitations ou problèmes n’ont toutefois été résolus que partiellement. 
D’autre part, la diversité des topologies explorées et les contraintes, notamment technologiques, 
associées aux deux projets dans le cadre desquels cette étude a été menée, n’ont pas laissé le 
temps à une véritable validation, à l’échelle d’un réseau. En conséquence, de nombreux 
développements seraient encore possibles. 
Une perspective immédiate consisterait à réaliser un démonstrateur d’antenne à base de la 
cellule passive proposée dans le chapitre 2. Ceci permettrait d’explorer et de quantifier, à 
l’échelle d’un réseau, les améliorations apportées par cette cellule sur la qualité du rayonnement. 
D’autre part, toujours pour la cellule passive, il a été démontré que l’effet inductif apporté par 
l’ouverture carrée n’est pas suffisant pour couvrir les 360° requis. Les méandres dans l’anneau 
métallique permettent de compléter la gamme de phase mais au détriment de la dispersion 
fréquentielle. Ceci est préjudiciable au parallélisme des réponses fréquentielles et limite la bande 
passante. Une deuxième perspective serait donc de chercher un autre moyen, pour compléter la 
gamme de phase tout en préservant une bonne linéarité des réponses fréquentielles et un bon 
parallélisme entre elles. Une solution possible pourrait être d’utiliser un plan de masse capacitif 
situé à λ/4 en dessous de la cellule ce qui permettrait a priori de synthétiser les valeurs requises 
pour l’inductance afin de compléter la gamme de phase. 
Finalement, il a été démontré, pour la cellule passive du chapitre 2, que la réduction de la 
taille de la maille permet à la cellule de préserver de bonnes performances sur une large bande 
passante lorsqu’elle est illuminée avec une incidence oblique. Or pour les différentes cellules à 
états figés proposées, des résonances parasites apparaissent lorsque la cellule est excitée avec un 
angle d’incidence non nul. Une dernière perspective serait donc d’appliquer le principe des 
fentes couplées sur une cellule de taille réduite (λ0/3 par exemple) afin de préserver un 












Calcul de la phase introduite par la cellule en 
fonction du rayonnement désiré 
1. Rayonnement transversal 
Afin d’assurer un rayonnement transversal suivant l’axe perpendiculaire au plan du réseau, les 
différentes cellules déphaseuses doivent re-rayonner en phase les ondes incidentes. Dans ce cas, 
le plan du réseau est considérée comme une surface équi-phase de l’onde réfléchie (cf. Fig. A1.1) 
et la phase )!=>?  de l’onde re-rayonnée par l’élément « n » est constante quelle que soit « n ». La 
phase introduite par la cellule « n » ()!4!<) est donc donnée par l’équation (A1.1) : 
                                                                 )!4!< = @ − )!4!#      (A1.1) 
où @ est une constante et )!4!#  est la phase du champ incident qui arrive au centre de la cellule 
« n ».  
En remplaçant )!4!#  par sa valeur dans l’équation (1.2) du chapitre 1, la phase introduite par la 
cellule « n » est donnée par : 
                                                                 )!4!< = 6780 9! + @     (A1.2) 
En conclusion, afin d’assurer un rayonnement transversal au plan du réseau, il suffit que 
chaque élément du réseau compense le retard de phase dû au trajet parcouru par l’onde incidente. 
Cette compensation est assurée par une phase introduite égale à l’opposé du retard. 
 
Fig. A1.1 : Ondes re-rayonnées transversalement au plan du réseau. 
ondes incidentes
ondes réfléchies
source « S »
surface équi-phase 
de l’onde ré-rayonnée
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2. Rayonnement dépointé 
Dans le cas d’un faisceau à dépointage suivant θ (φ=0), une loi de phase linéaire doit être 
appliquée sur les cellules élémentaires constitutives du réseau (cf. Fig. A1.2). Cette loi de phase 
se traduit par une différence de phase α entre deux cellules consécutives. Le diagramme de 
rayonnement est donc dépointé d’un angle θd donné dans l’équation (A1.3). 
                ( = X( 8067)      (A1.3) 
Donc : 
                   = 6780 sin(      (A1.4) 
où λ0 est la longueur d’onde dans le vide à la fréquence centrale f0 et d est le pas du réseau. Une 
surface équi-phase est obtenue, elle fait un angle θd avec le plan du réseau. 
En plus de la compensation des différents trajets parcourus par l’onde incidente, le déphasage 
α donné dans l’équation (A1.4) doit donc être assuré entre deux cellules consécutives afin 
d’obtenir le dépointage θd désiré. En considérant le réseau de la Fig. A1.3, la cellule « n » doit 
introduire une phase )!4!< donnée par l’équation (A1.5) : 
                                                              )!4!< = 6780 9! + 6780      (A1.5) 
avec : 
                                                              = ( − ).. sin(    (A1.6) 
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Fig. A1.3 : Antenne réseau réflecteur à rayonnement dépointé. 
Dans le cas le plus général d’un dépointage suivant θ et φ, deux différences de phase sont à 
considérer : une première, notée αx, est à appliquer entre deux cellules consécutives suivant l’axe 
x du réseau, une seconde, notée αy, est à appliquer entre deux cellules consécutives suivant l’axe 
y du réseau, avec : 
           = 6780  sin( cos)       (A1.7) 
          ? = 6780 ? sin( sin)       (A1.8) 
où λ0 est la longueur d’onde dans le vide à la fréquence centrale f0, dx est le pas du réseau suivant 
l’axe x du réseau et dy est le pas du réseau suivant l’axe y du réseau. Le faisceau se trouve alors 
dépointé d’un angle (θd, φd) 
3. Rayonnement à lobe formé 
Dans le cas d’un rayonnement à lobe formé, le calcul de la phase à appliquer sur chacun des 
éléments constitutifs d’une antenne réseau est complexe. De nombreuses méthodes numériques 
[A1]-[A5] ont été développées afin de calculer cette phase dans le but d’assurer la couverture 
d’une zone géographique prédéfinie. Dans le cas des antennes reflectarray la technique 
d’optimisation dite « phase-only » est en général utilisée [A6, A7]. Cette technique comporte 
deux étapes : une première étape de synthèse de la phase est tout d’abord appliquée afin de 
déterminer la distribution de la phase sur la surface du réseau [A8]. Puis, les éléments du réseau 
sont optimisés élément par élément afin de satisfaire à cette distribution tout en utilisant une 
analyse basée sur la méthode des moments dans le domaine spectral (SDMoM) [A9, A10]. 
Récemment une nouvelle technique a été proposée par la société Ticra [A11], elle est également 
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périodicité locale pour simplifier le processus d’optimisation. Pour cette technique, 
contrairement à la technique classique d'optimisation dite « phase-only », les paramètres 
géométriques des éléments du réseau sont directement optimisés pour répondre aux exigences. 
Ceci se traduit par une relation directe entre les objectifs et les variables d'optimisation et conduit 
à des designs plus optimisés. 
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Performance sous incidence normale de la 
cellule à double polarisation linéaire en 
bande C 
Dans cette annexe, la cellule à double polarisation linéaire, qui a été optimisée au chapitre 4 
dans un guide d’onde métallique en bande C, est maintenant simulée dans un réseau infini 
périodique sous incidence normale, avec le champ électrique polarisé verticalement (cf. Fig. 
A2.1). Seule la cavité métallique en dessous des cellules est conservée afin de limiter le couplage 
mutuel entre elles. On rappelle que les dimensions retenues pour la cellule dans le guide sont : 
LS1=19,3mm, LS2=10mm et la longueur L1 des capacités fixes est égale à 1mm. Sous ces 
conditions, les réponses fréquentielles obtenues, pour les mêmes longueurs déjà déterminées des 
capacités variables, sont illustrées sur la Fig. A2.2. La zone de variations parallèles des réponses 
fréquentielles se trouve décalée vers les fréquences les plus hautes, entre 5,5GHz et 6GHz. 
 
Fig. A2.1 : Polarisation du champ électrique par rapport à la cellule. 
 
Fig. A2.2 : Réponses fréquentielles suivant « X », obtenues dans les conditions du réseau infini 
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Dans le but de repousser les réponses en phase vers les basses fréquences, et afin de retrouver 
la bande de fonctionnement 5,3GHz-5,8GHz, les fentes de la cellule doivent être rallongées. 
Comme on l’a expliqué dans le chapitre 4, à cause du couplage entre les fentes, lorsque la 
résonance des fentes les plus courtes est poussée vers le bas, la résonance des fentes les plus 
longues est poussée simultanément, mais sa dispersion augmente. On a donc intérêt à augmenter 
la longueur physique des fentes les plus longues, pour pousser leur résonance plus bas en 
fréquence sans trop augmenter sa dispersion. Or ceci est impossible, par manque de place. Les 
fentes les plus longues sont donc rallongées artificiellement en augmentant la longueur L1 de la 
capacité fixe qui les charge. Sa nouvelle valeur vaut 1,4mm au lieu de 1mm pour le cas du 
fonctionnement dans un guide. Les résultats de l’optimisation (cf. Fig. A2.3) montrent que la 
variation de la longueur L2 des capacités variables est suffisante pour obtenir trois états de phase 
espacés de 90° à 5,5GHz. Les valeurs de L2 nécessaires sont alors {1,1mm, 2,65mm et 4,2mm}. 
Le quatrième état est assuré en court-circuitant les fentes courtes comme illustré sur la Fig. A2.4. 
De plus, la variation de l’écart-type de phase en fonction de la fréquence, illustrée sur la Fig. 
A2.5, montre que le nombre de bits équivalent est supérieur à 1,74 sur 8,8% de bande passante, 
entre 5,29GHz et 5,78GHz. Dans cette bande, les pertes sont maintenues inférieures à 0,15dB 
(cf. Fig. A2.3.b). 
 
Fig. A2.3 : Performances suivant « X » de la cellule re-optimisée, dans un réseau sous incidence 
normale, en fonction de la longueur L2 : (a) réponses fréquentielles, (b) pertes. 
 
Fig. A2.4 : Cellule proposée avec les fentes courtes court-circuitées. 
(a) (b)












































































Fig. A2.5 : Ecart-type de phase, suivant « X », de la cellule re-optimisée placée dans un réseau 
sous incidence normale. 



























Indépendance de contrôle de la phase dans 
les deux polarisations de la cellule à double 
polarisation linéaire en bande Ku 
Ce paragraphe vient compléter les résultats présentés dans le paragraphe 5.2.3. Il présente les 
réponses fréquentielles et les pertes de la cellule pour une configuration figée suivant l’axe des 
ordonnées, lorsqu’on fait varier la configuration suivant l’axe des abscisses. Ceci montre 
l’indépendance de contrôle de la phase entre les deux polarisations. 
Tableau A3.1 : Réponses fréquentielles et pertes pour les différentes configurations suivant l’axe 
des ordonnées, lorsqu’on fait varier la configuration suivant l’axe des abscisses. 











































































































Annexe 3 - Indépendance de contrôle de la phase dans les deux polarisations de la cellule à double 
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Les réseaux réflecteurs imprimés connaissent un fort 
développement depuis la fin des années 80. Ce type d’antenne 
offre la possibilité de former des diagrammes de rayonnement 
complexes avec une relative simplicité, un faible coût de 
réalisation, de faibles pertes et un volume réduit. Cependant, il 
souffre encore de quelques défauts : 
- La non régularité de la géométrie de la cellule sur la surface 
du réseau, dans le cas d’une antenne passive, peut engendrer 
des dégradations sur le diagramme de rayonnement, surtout à 
la transition entre deux géométries extrêmes, lorsqu’un 
nouveau cycle de phase commence. 
- Le nombre relativement élevé de composants utilisés pour 
contrôler la phase de l’onde réfléchie, dans le cas d’une 
antenne reconfigurable, augmente le coût de fabrication de 
l’antenne et complexifie le circuit de commande des éléments 
reconfigurables. 
- La limitation en bande passante, qui a longtemps cantonné ce 
type d’antenne à des applications bande étroite, est 
principalement liée au comportement de la cellule unitaire 
constitutive du réseau. 
Dans cette thèse, nous nous intéressons donc à la conception 
de nouvelles topologies de cellules déphaseuses, passives et 
surtout reconfigurables, qui permettent, tout en conservant une 
relative simplicité de réalisation, d’offrir une large bande 
passante. De plus, le contrôle de la phase, dans le cas des 
cellules reconfigurables, doit être réalisé avec un nombre réduit 
de composants afin de respecter la contrainte de faible coût de 
fabrication. 
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Abstract 
 
Microstrip printed reflectarrays experience strong development 
since the late 80s. This type of antenna has the potential to 
form complex radiation patterns with relative simplicity, low cost, 
low losses and low profile. However, it still has some 
shortcomings: 
- The non-regularity of the geometry of the cell on the surface of 
the array, in the case of passive antenna, may cause 
degradation on the radiation pattern, especially at the transition 
between two extreme geometries, when a new phase cycle 
begins. 
- The high number of components used to control the phase of 
the reflected wave, in the case of reconfigurable antenna, 
increases the manufacturing cost of the antenna and 
complicates the control circuit of the reconfigurable elements. 
- The limited bandwidth has long confined this type of antenna 
to narrowband applications and is mainly due to the intrinsic 
bandwidth of the unit cell. 
In this thesis, we therefore focus on the design of new, passive 
and reconfigurable, phase-shifting cells that can provide a wide 
bandwidth while maintaining a simple implementation. In 
addition, the control of the phase, in the case of reconfigurable 
cells, must be made with a reduced number of components in 
order to comply the constraint of low manufacturing cost. 
